Силові напівпровідникові перетворювачі енергії: навч. посібник. by Шавьолкін, О.О.
МІНІСТЕРСТВО  ОСВІТИ І НАУКИ УКРАЇНИ 
ХАРКІВСЬКИЙ НАЦІОНАЛЬНИЙ УНІВЕРСИТЕТ 
МІСЬКОГО ГОСПОДАРСТВА імені О. М. БЕКЕТОВА 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
О. О. ШАВЬОЛКІН  
 
 
 
 
 
 
СИЛОВІ  НАПІВПРОВІДНИКОВІ  
ПЕРЕТВОРЮВАЧІ  ЕНЕРГІЇ 
 
 
 
Навчальний посібник 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Харків 
 ХНУМГ ім. О. М. Бекетова 
2015 
 2
УДК 621.314(075) 
ББК 31.264.5я73-6 
Ш14 
 
 
Автор: 
О. О. Шавьолкін, доктор технічних наук, професор, професор кафедри 
«Електричний транспорт» Харківського національного університету міського 
господарства імені О. М. Бекетова 
 
 
Рецензенти: 
В. І. Мілих, доктор технічних наук, професор, завідувач кафедри               
«Електричні машини» Національного технічного університету «Харківський 
політехнічний інститут»; 
 
В. Г. Ягуп, доктор технічних наук, професор, професор кафедри              
«Електропостачання міст» Харківського національного університету міського 
господарства імені О. М. Бекетова 
 
 
Рекомендовано до друку на засіданні Вченої ради Харківського національного  
університету міського господарства імені О. М. Бекетова, 
протокол № 4 від 28 листопада 2014 року 
 
 
 
 
Ш14 
 
Шавьолкін О. О. 
Силові напівпровідникові перетворювачі енергії : навч. посібник / 
О. О. Шавьолкін ; Харків. нац. ун-т. міськ. госп-ва ім. О. М. Бекетова. –
Харків : ХНУМГ ім. О. М. Бекетова, 2015. – 403 с. 
У посібнику викладено навчально-теоретичний матеріал, який супроводжується численними 
прикладами. Розглянуто загальну структуру силових напівпровідникових пристроїв, їх елементну 
базу і основні параметри. Розглянуто також схемотехніку, принцип дії і керування більшості сучас-
них силових напівпровідникових перетворювальних пристроїв, що використовуються в електропри-
воді та енергетиці. При цьому автор намагався більш детально викласти питання, що недостатньо 
відображені у літературі. 
Посібник призначений для студентів вищих навчальних закладів з напрямку підготовки елект-
ромеханіка, електротехніка, промислова електроніка, може бути корисним для інженерно-технічних 
робітників. 
УДК 621.314(075)
ББК 31.264.5я73-6
 
© О. О. Шавьолкін, 2015 
       © ХНУМГ ім. О. М. Бекетова, 2015 
 3
ЗМІСТ 
 
ВСТУП………………………………………………………………………... 6 
1 СИЛОВІ    НАПІВПРОВІДНИКОВІ    ПЕРЕТВОРЮВАЧІ 
ЕНЕРГІЇ.   ПРИЗНАЧЕННЯ   І   КЛАСИФІКАЦІЯ ............................... 
 
7 
1.1 Структура  силового  напівпровідникового  перетворювача................... 8 
1.2 Напівпровідникові прилади, що використовуються в силових колах 
перетворювачів. Властивості, параметри, керування …………………….... 
 
13 
1.2.1 Діоди силові………………………………………………………….... 15 
1.2.2 Транзистори………………………………………………………….... 17 
1.2.3 Тиристори……………………………………………………………... 24 
1.2.4 Силові напівпровідникові модулі……………………………………. 31 
1.2.5 Втрати енергії в напівпровідникових ключах………………………. 32 
1.3 Пасивні елементи в силових колах перетворювачів …………………...  34 
1.4 Основні параметри перетворювачів……………………………………... 39 
2  ВИПРЯМЛЯЧІ   І   ВЕДЕНІ   МЕРЕЖЕЮ   ІНВЕРТОРИ  ............... 42 
2.1  Некеровані  випрямлячі ............................................................................ 42 
   2.1.1  Структура  випрямлячів ...................................................................... 42 
   2.1.2  Основні  схеми  випрямлення ............................................................ 44 
   2.1.3 Гармонійний склад випрямленої напруги. Згладжувальні фільтри  52 
2.2 Особливості  роботи  випрямлячів  на  різне  навантаження.  
 Гармонійний склад вхідного  струму............................................................. 
 
56 
   2.2.1 Робота на активне навантаження…………………………………….. 57 
   2.2.2 Робота на активно-індуктивне навантаження………………………. 57 
   2.2.3 Робота випрямляча з вихідним ємніснім фільтром………………… 60 
2.2.3.1 Вхідне коло з активним опором……………….…………………  60 
2.2.3.2 Вхідне коло з індуктивним опором…………………………....... 66 
   2.2.3.2.1 Однофазна мостова схема випрямлення……………………. 66 
   2.2.3.2.2 Трифазна мостова схема випрямлення………………........... 71 
2.3 Складені  багатопульсні та багатофазні  схеми  випрямлення .............. 85 
2.4 Вхідний  струм  багатофазних  схем  випрямлення  з вихідним 
ємнісним   фільтром…………………………………………………………... 
 
90 
2.5 Керовані    випрямлячі ………………………………………………….... 101 
2.6 Інверторний  режим  роботи   керованих  випрямлячів.......................... 118 
2.7 Тиристорні   перетворювачі ...................................................................... 121 
3 ПЕРЕТВОРЮВАЧІ    НАПРУГИ ............................................................. 125 
3.1 Перетворювачі змінної напруги ................................................................ 125 
3.2 Імпульсні  перетворювачі  постійного  струму ....................................... 131 
   3.2.1 Імпульсні перетворювачі постійного струму, що знижують 
   напругу ........................................................................................................... 
 
132 
     3.2.1.1 Імпульсний перетворювач на цілком керованому  ключі ……... 132 
     3.2.1.2 Імпульсний  перетворювач  з  примусовою  комутацією ............ 136 
     3.2.1.3 Реверсивний  імпульсний  перетворювач  постійної  напруги 
      для  керування  двигунами  постійного  струму ...................................... 
 
139 
  3.2.2 Імпульсний  перетворювач  постійного  струму, 
що  підвищує  напругу ............................................................................... 
 
147 
 4
4 АВТОНОМНІ     ІНВЕРТОРИ  ................................................................. 153 
4.1 Автономні  інвертори  струму…………………………………………… 155 
4.1.1 Автономні  інвертори  струму на тиристорах, що не вимикаються 
за колом керування…………………………………………………………. 
 
155 
4.1.1.1 Однофазна мостова схема автономного інвертора струму ....... 155 
4.1.1.2 Однофазний  мостовий  автономний  інвертор  струму  з  
 відсічними  діодами .................................................................................. 
 
160 
4.1.1.3 Трифазний  мостовий  автономний  інвертор  струму   з  
 відсічними  діодами .................................................................................. 
 
162 
  4.1.2 Автономний інвертор струму на повністю керованих ключах……. 164 
     4.1.2.1 Автономний інвертор струму з формуванням у 
      навантаженні   синусоїдального струму ………………………………... 
 
166 
     4.1.2.2 Автономній інвертор струму в режимі джерела 
      синусоїдальної  напруги………………………………………………….. 
 
172 
4.2 Дворівневі автономні інвертори напруги ................................................ 179 
   4.2.1 Базові  схеми  дворівневих автономних  інверторів напруги........... 179 
   4.2.2 Формування  і  регулювання  вихідної  напруги    ............................ 181 
      4.2.2.1 Формування  напруги  прямокутної  форми ................................ 182 
     4.2.2.2 Використання  широтно-імпульсної  модуляції  для  
     формування  вихідної  напруги  інверторів ............................................. 
 
183 
    4.2.2.3 Перемодуляція  як  засіб  підвищення  вихідної  
     напруги  інвертора ...................................................................................... 
 
186 
  4.2.3 Інвертор  напруги  з  формуванням  вихідного  струму ..................... 188 
  4.2.4 Однофазний  мостовий  інвертор ......................................................... 189 
     4.2.4.1 Формування  вихідної  напруги  інвертору  з  
      використанням  біполярної ШІМ ............................................................. 
 
190 
     4.2.4.2 Формування  вихідної  напруги  інвертору  з  використанням 
     однополярної ШІМ ...................................................................................... 
 
191 
  4.2.5 Трифазний  інвертор  напруги ............................................................. 200 
     4.2.5.1 Трифазний  інвертор  з амплітудним керуванням……………….  200 
     4.2.5.2 Трифазний  інвертор  з  синусоїдальною ШІМ............................. 207 
     4.2.5.3 Трифазний  інвертор  з  векторною  ШІМ .................................... 213  
   4.2.6 Недоліки дворівневих інверторів напруги…………………………... 220 
4.3 Багаторівневі  інвертори напруги.............................................................. 221 
   4.3.1 Базові структури багаторівневих  інверторів……………………….. 221 
   4.3.2 Основні принципи формування вихідної напруги багаторівневих  
   інверторів........................................................................................................ 
 
222 
     4.3.2.1 Амплітудне регулювання…………………………………………. 222 
     4.3.2.2 Вибіркове формування з заданим гармонійним складом………. 233 
     4.3.2.3 Попередня  модуляція завдання гармоніками кратними 
    трьом   відносно частоти основної гармоніки……………………….. 
 
237 
     4.3.2.4 Багаторівнева ШІМ……………………………………………….. 239 
  4.3.3 Багаторівневі  інвертори  з  декількома  рівнями  напруги   
  джерела постійного струму і  фіксуючими діодами……………………… 
 
242 
    4.3.3.1 Трирівневий інвертор із  фіксуючими діодами………………….. 244 
    4.3.3.2 Чотирирівневий інвертор із  фіксуючими діодами………………. 264 
 5
    4.3.3.3 П’ятирівневий інвертор із  фіксуючими діодами………………… 272 
 4.3.4 Багаторівневі  інвертори  з  плаваючими конденсаторами………….. 276 
 4.3.5 Каскадні  схеми з послідовним з’єднанням інверторів....................... 279 
 4.3.6 Каскадні схеми з паралельним з’єднанням інверторів……………… 286 
    4.3.6.1 Каскадні схеми з безпосереднім з’єднанням вихідних кіл 
    інверторів …………………………………………………………………... 
 
286 
    4.3.6.2 Каскадні схеми з вихідним підсумовуючим 
    трансформатором ………………………………………………………….. 
 
292 
 4.3.7 Асиметричні  каскадні схеми  багаторівневих інверторів................... 296 
 4.3.8  Гібридні схеми багаторівневих інверторів…………………………... 306 
 4.3.9 Схеми з «реактивною коміркою» та послідовним 
      силовим активним фільтром……………………………………………... 
 
310 
 4.3.10 Каскадні схеми із з’єднанням інверторів через фази 
   навантаження……………………………………………………………...... 
 
316 
5 АКТИВНІ  ВИПРЯМЛЯЧІ ....................................................................... 317 
5.1 Активні випрямлячі напруги…………………………………………….. 317 
5.1.1 Випрямляч напруги з  активним  формуванням  вхідного  струму з 
однобічним передаванням енергії…………................................................ 
 
317 
5.1.2 Активні  випрямлячі напруги з  двобічним  передаванням 
енергії……………………………………………………………………....... 
 
321 
   5.1.2.1 Однофазний  мостовий  випрямляч……………………………... 322 
   5.1.2.2 Трифазний  мостовий  дворівневий випрямляч……………….... 327  
   5.1.2.3 Трифазний  мостовий  трирівневий випрямляч……………....... 335 
5.2 Активний  випрямляч струму .................................................................... 341 
6 ПЕРЕТВОРЮВАЧІ   ЧАСТОТИ ............................................................. 348 
6.1 Перетворювачі  частоти  з  ланкою  постійного  струму ........................ 348 
6.1.1 Перетворювачі  частоти на базі автономного інвертора напруги.…  348 
6.1.1.1 Перетворювачі  частоти  низької  напруги .................................. 348 
6.1.1.2 Перетворювачі  частоти  середньої  напруги…………………....  351 
   6.1.2 Перетворювачі  частоти на базі автономного інвертора струму…... 354 
6.2 Безпосередні  перетворювачі  частоти ...................................................... 356 
   6.2.1 Перетворювачі  частоти  з  природною  комутацією ........................ 356 
   6.2.2 Матричні  перетворювачі  частоти  з   ШІМ ...................................... 363 
   6.2.3 Дволанковий  перетворювач  частоти ................................................ 371 
 6.3 Сучасні низьковольтні перетворювачі частоти для електроприводу 
 широкого призначення. Підключення, характеристики та функції…….… 
 
378 
7 ЕНЕРГЕТИЧНІ ПОКАЗНИКИ  ПЕРЕТВОРЮВАЛЬНИХ 
ПРИСТРОЇВ. ЇХНІЙ ВПЛИВ НА  МЕРЕЖУ ЖИВЛЕННЯ ................. 
 
384 
8 ЗАБЕЗПЕЧЕННЯ  ЕЛЕКТРОМАГНІТНОЇ СУМІСНОСТІ 
ПЕРЕТВОРЮВАЛЬНИХ ПРИСТРОЇВ ІЗ МЕРЕЖЕЮ ЖИВЛЕННЯ  
 
390 
8.1 Фільтро-компенсувальні  пристрої ........................................................... 390 
8.2 Активні  фільтро-компенсувальні  пристрої ............................................ 392 
ПЕРЕЛІК ПОСИЛАНЬ................................................................................... 401 
 
 
 
 6
ВСТУП 
 
Електрична енергія виробляється на електричних станціях і передається  
споживачам здебільшого у вигляді змінного трифазного струму промислової 
частоти 50 Гц. Значна частина  електроенергії, що генерується (більше ніж 
30%) споживається в перетвореному вигляді – постійного чи змінного струму з 
частотою, відмінною від промислової (50 Гц), що обумовлено різноманіттям і 
специфікою споживачів. 
Питаннями, пов’язаними з перетворенням виду і регулюванням парамет-
рів електричної енергії, займається галузь науки і техніки, що одержала назву 
силова або енергетична електроніка. 
Частка перетвореної електричної енергії постійно збільшується. Отже, 
силова електроніка займає важливе місце між виробництвом електроенергії та її 
споживанням, набуваючи важливого значення в умовах зростаючих вимог до 
керованості, особливо при вирішенні питань економії електричної енергії. 
Силова електроніка охоплює комутацію, керування і перетворення елект-
ричної енергії під час застосування силових напівпровідникових перетворюва-
чів (СНП), що мають високі регулювальні характеристики і енергетичні показ-
ники, малі габарити  і масу, прості і надійні в експлуатації, забезпечують 
безконтактну комутацію струмів у силових колах, а також регулювання  струму 
і напруги. 
Варто зазначити, що у наш час силова електроніка є однією з найдинамі-
чніших сфер діяльності і використовує найновітніші технології напівпровідни-
кових приладів, засобів мікропроцесорної техніки й інформатики. Сучасні напі-
впровідникові прилади, що використовуються в силових колах перетворювачів 
у ключових режимах, за своїми параметрами все більше наближуються до ідеа-
льних ключових елементів. Системи керування базуються на потужних швид-
кодіючих спеціалізованих мікроконтролерах, що разом із забезпеченням функ-
ціонування пристрою забезпечують зручний інтерфейс для діалогу с 
користувачем і зовнішньою системою автоматичного керування. 
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1 СИЛОВІ НАПІВПРОВІДНИКОВІ ПЕРЕТВОРЮВАЧІ ЕНЕРГІЇ. 
ПРИЗНАЧЕННЯ І КЛАСИФІКАЦІЯ 
 
Основні функції СНП: 
1. Випрямлення. Перетворення змінного струму в постійний струм, причо-
му енергія  змінного струму надходить у систему постійного струму. 
2. Інвертування. Перетворення постійного струму в змінний струм незмін-
ної чи регульованої частоти, причому енергія постійного струму надходить у 
систему змінного струму. 
3. Перетворення постійного струму. Перетворення  постійного струму да-
ної напруги і полярності в постійний іншої напруги і при необхідності проти-
лежної полярності, причому енергія  постійного струму надходить в іншу сис-
тему постійного струму. 
4. Перетворення змінного струму (перетворювачі напруги, частоти, кіль-
кості фаз). Перетворення змінного струму однієї напруги, частоти і кількості 
фаз у змінний іншої напруги, частоти і при необхідності з іншою кількістю фаз, 
причому енергія  змінного струму надходить в іншу систему змінного струму. 
Випрямлячі широко застосовуються в металургії, хімічній промисловості, 
електроприводі постійного струму, електрозварюванні, гальванотехніці, під час 
електрохімічної обробки металів, зарядці акумуляторних батарей, у силових 
колах перетворювачів, як джерела живлення для електронних схем і автомати-
ки і тощо. 
Інвертори використовуються для живлення споживачів  змінного струму, 
коли джерело енергії генерує постійний струм (мережа постійного струму, еле-
ктромашинний генератор, акумуляторна батарея і т.п.), у системах передачі 
електроенергії постійного струму, як складовий елемент у перетворювачах час-
тоти. 
Перетворювачі напруги і частоти застосовуються в регульованих електро-
приводах змінного струму, установках індукційного нагрівання і плавки мета-
лів, ультразвукових пристроях і тощо. 
Перетворювачі кількості фаз застосовуються для перетворення однофазної 
напруги в трифазну і навпаки (наприклад, електротранспорт змінного струму). 
Імпульсні перетворювачі постійної напруги застосовують для електромо-
білів, підйомно-транспортних пристроїв, міського електротранспорту і т.п. 
Поряд зі згаданими функціями, перетворювачі мають і інші можливості 
використання, наприклад, компенсація реактивної потужності, фільтрація ви-
щих гармонік або комутація кіл змінного і постійного струму. Однак ці можли-
вості можна розуміти як особливі випадки перетворення постійного і змінного 
струмів. 
Обмежена кількість основних функцій здійснюється за допомогою безлічі 
перетворювальних схем, що будуть  розглянуті нижче. 
Усі перетворювачі можна розподілити на дві групи: ведені й автономні. 
У ведених комутація струму  здійснюється під дією змінної напруги якого-
небудь зовнішнього джерела (мережа змінного струму, машина змінного стру-
му, наприклад, синхронний двигун). 
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В автономних використовуються вузли примусової комутації, що входять 
до складу самого перетворювача. При використанні тиристорів, що вимикають-
ся за колом керування і транзисторів пристрої комутації не потрібні. 
У СНП розрізняють силову й інформаційну частину, остання включає сис-
тему керування і регулювання, контролю, захисту та діагностики.  
Як у силовій частині, так і в складових керування та регулювання сьогодні 
переважають структури  на основі напівпровідникових матеріалів: у силовій ча-
стині діоди, тиристори і силові транзистори, в інформаційній частині - діоди, 
транзистори й інтегральні мікросхеми. Усе більшого застосування для оброб-
лення інформації набувають  мікропроцесори. 
 
1.1 Структура силового напівпровідникового перетворювача 
 
Силові напівпровідникові пристрої здійснюють перетворення параметрів 
електричної енергії з передаванням її (активної потужності) від мережі живлен-
ня або автономного джерела у навантаження. Звичайно  СНП забезпечує двобі-
чне передавання енергії, коли навантаження працює у режимі джерела, а також 
обмін реактивною енергією між джерелом і навантаженням. 
Потужність СНП становить від одиниць Вт до десятків МВт. ККД напівп-
ровідникових перетворювачів достатньо високий і наближається до 1           (0,9 
÷ 0,98), проте у разі значних потужностей втрати енергії у силових колах стано-
влять від одиниць до десятків кВт. Температура силових приладів (діодів, тири-
сторів, транзисторів) не повинна перевищувати визначені значення, що перед-
бачає забезпечення ефективного відведення тепла від силових кіл – системи 
охолодження. 
Охолодження може бути природним із використанням індивідуальних або 
групових охолоджувачів із розвинутою поверхнею охолодження, або примусо-
вим із використанням примусової циркуляції повітря  або рідини. 
Силові напівпровідникові прилади, що утворюють силові кола СНП (особ-
ливо транзистори), мають незначну перевантажувальну спроможність за напру-
гою і струмом, температурою. Це обумовлює наявність швидкодіючих пристро-
їв захисту як індивідуальних, так і групових на вході і виході СНП. Перевагу 
мають електронні пристрої, що безпосередньо впливають на входи керування у 
разі досягнення контрольованим параметром певного значення. Загальний час 
спрацьовування їх може становити декілька мікросекунд для схем із силовими 
транзисторами. На вході СНП встановлюють систему захисту (СЗ) від перенап-
руг з боку мережі. 
Система керування і контролю СНП  (СК і К) забезпечує перемикання 
приладів у силових колах за визначеним алгоритмом, автоматичне регулювання 
його вихідних і вхідних параметрів згідно їх завданням, а також контроль пара-
метрів СНП і навантаження для інформаційного забезпечення  діалогу з опера-
тором (пульт керування) або автоматизованою системою керування (АСК) 
більш високого рівня. Поряд із функціями керування і контролю сучасні систе-
ми забезпечують функції діагностики схеми. Зараз виготовляються з викорис-
танням засобів мікропроцесорної техніки. 
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Вихідна напруга СНП поряд із основною гармонікою містить широкий 
спектр гармонік залежно від схеми і прийнятого алгоритму. Це обумовлює не-
гативний вплив на роботу навантаження і додаткові втрати енергії на нагріван-
ня. Тому на виході СНП встановлюють вихідний фільтр (Ф2).  
СНП здебільшого є нелінійним навантаженням для мережі живлення – 
споживають реактивну індуктивну потужність, спотворюють форму струму, що 
споживається від джерела і, відповідно, напругу на вході, який є спільним і для 
інших споживачів. Як наслідок, негативно впливають на мережу та на інших 
споживачів. 
 З метою зменшення впливу використовують фільтри на вході СНП (Ф1) і 
спеціальні фільтро-компенсувальні пристрої (ФКП), що також забезпечують 
компенсацію реактивної потужності. 
 Структурна схема СНП наведена на рисунку 1.1 і містить у собі: 
1) Вхідні кола СНП (з боку мережі живлення): 
– автоматичний вимикач QF1 для захисту від аварійних режимів із боку 
мережі змінного струму; 
– силовий трансформатор TV або реактор для обмеження струму; 
– вхідний фільтр Ф1; 
– система захисту СЗ вхідного кола; 
– датчики  параметрів вхідного кола СНП; 
– фільтро-компенсувальний пристрій (ФКП) для компенсації впливу СНП 
на мережу живлення. 
2) Вихідні кола СНП (з боку навантаження – приймача електричної енергії): 
– автоматичний вимикач QF2 для захисту від аварійних режимів в вихід-
них колах СНП; 
– датчики  параметрів вихідного кола СНП; 
– вихідний фільтр Ф2. 
3) Силовий блок СНП, що містить в собі силові напівпровідникові прилади (діо-
ди, тиристори, транзистори) з індивідуальними колами захисту і систему охо-
лодження. 
4) Системи керування, автоматичного регулювання і контролювання парамет-
рів СНП (СК і К). 
5) Пульт керування ПК. 
 
Указані елементи структури СНП, тією або іншою мірою є предметом по-
дальшого розгляду.  
Типова схема підключення, характеристики та функції сучасного перетво-
рювача частоти низької напруги розглянуті у п. 6.3. 
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Рисунок 1.1 – Структурна схема силового напівпровідникового 
перетворювача 
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На рисунку 1.2 подано зовнішній вигляд перетворювача частоти малої 
(ACS150 – (0,37 - 4 кВт)) та середньої  потужності  (ACS550 – (0,75-110 кВт)) у 
настінному виконанні. 
 
На рисунку1.3 подано зовнішній вигляд перетворювача великої потужності  
з примусовим повітряним охолодженням і влаштованим трансформатором. 
На рисунку1.4 подано зовнішній вигляд перетворювача великої потужності  
з примусовим водяним охолодженням з відчиненими дверцятами для окремих 
секцій та блоків, що входять до його складу (рис. 1.4): 
 1) Секція для кабельного приєднання вхідного трансформатору; 
 2) 36-и  пульсний випрямляч на діодах; 
 3) блок конденсаторів у ланці постійного струму; 
 4) інверторний блок на IGCT; 
 5) секція для кабельного приєднання двигуна; 
 6) секція водяного охолодження; 
 7) блок системи керування; 
 8) додаткове джерело живлення для системи керування. 
 
 
 
 
 
 
Рисунок 1.2 – Зовнішній вигляд перетворювачів ACS550 і ACS150 
Пульт місцевого керування 
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      1           2             3          3                 4                           5                 6 
Рисунок 1.4 – Зовнішній вигляд перетворювача частоти (з відчиненими   
дверцятами) типу ACS 5000, 12 МВт, 6,9 кВ з водяним охолодженням 
 7                   8 
Пульт місцевого керування 
Рисунок 1.3 –  Зовнішній вигляд перетворювача частоти типу ACS 5000,       
3,5 МВт, 6,9 кВ із влаштованим трансформатором і повітряним охолодженням 
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1.2 Напівпровідникові прилади, що використовуються в силових 
колах перетворювачів. Властивості, параметри, керування 
 
В основі побудови силових кіл СНП покладено використання комутуючих 
ключових елементів – електричних вентилів (звідси – часто використовувана 
назва вентильний перетворювач), з’єднаних певним чином між джерелом і 
споживачем енергії. Перетворення енергії здійснюється шляхом вмикання і ви-
мкнення вентилів за певним алгоритмом у функції часу, забезпечуючи при 
цьому підключення джерела енергії до виходу перетворювача (до споживача). 
Процеси вмикання і вимкнення ключових елементів призводять до пере-
микання струму від однієї гілки схеми, до іншої (або інших). Тому під поняттям  
комутації розуміємо не тільки вмикання – вимкнення (замикання – розмикання 
кола), але і перехід струму від одного кола до іншого (перемикання кіл). 
На сьогодні у пристроях перетворювальної техніки як ключові елементи (у 
подальшому ключі) через свої незаперечні переваги використовуються напівп-
ровідникові прилади, що дозволяють за незначних внутрішніх втрат і малої по-
тужності керування управляти великими потужностями, що підводяться до на-
вантаження. 
Розглянемо основні принципи побудови ключів. Стан ключа визначається 
його опором: замкнений, якщо 0→R ; розімкнений, якщо ∞→R . 
Ключ із однобічною провідністю комутує струм одного напряму. Вольт-
амперні характеристики ідеального та реального ключів наведені на рисунку 
1.5, а і рисунку 1.5, б (крива 1).  
U
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Е Е
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Рисунок 1.5 – Ключі з однобічною провідністю: 
а) вольт-амперна характеристика ідеального ключа; б) вольт-амперна  
характеристика реального ключа; в) діод; г) триелектродний тиристор;  
д) тиристор, що вимикається за колом керування; е) біполярний транзистор; 
ж) польовий транзистор; и) біполярний транзистор з ізольованим затвором 
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Зазначимо, що під час аналізу роботи схем перетворювачів ключі, зазви-
чай, розглядаються як ідеальні. Реальні властивості ключів враховують під час 
розрахунків систем керування та визначенні втрат енергії в силових колах. При 
цьому вольт-амперну характеристику апроксимують ломаною кривою (на 
рис.1.5, б виділено жирною лінією). Пряма гілка характеризується пороговою 
напругою UTO і диференційним (динамічним) опором RD. Зворотна гілка харак-
теризується зворотною напругою UЗВМАХ, у разі досягнення якої стається про-
биття р-п переходу, зворотний струм при цьому різко збільшується, що може 
призвести до теплового пробиття р-п переходу і пошкодження ключа. 
Як некерований ключ використовується діод (рис. 1.5, в). Його стан визна-
чається напругою, що прикладена до виводів анод (А) і катод (К). При прямій 
напрузі вмикається, при зворотній напрузі і зменшенні прямого струму до нуля 
– вимикається. Триелектродний тиристор (рис. 1.5, г) є напівкерованим ключем 
– його стан визначається напругою, що прикладена до виводів А і К і напругою 
на керувальному електроді (КЕ). При прямій напрузі і подаванні імпульсу керу-
вання на КЕ вмикається. Вимикається тиристор як і діод.  
Як повністю керований ключ однобічної провідності використовуються: 
 – тиристор, що вимикається за колом керування (рис. 1.5, д) – для цього на 
КЕ подається імпульс керування зворотної полярності;  
– біполярний транзистор (рис. 1.5, е) – комутація здійснюється за колом 
колектор (К) – емітер (Е), а керування за колом база (Б) - емітер;  
– польовий транзистор (рис. 1.5, ж) – комутація здійснюється за колом           
сток (С) – виток (В), а керування за колом затвор (З) – виток;  
– біполярний транзистор з ізольованим затвором (рис. 1.5, и) – комутація 
здійснюється за колом колектор – емітер, а керування за колом затвор (З) – Е. 
Ключ з двобічною провідністю комутує струм обох напрямів. Можливі 
два варіанти: ключ керований для одного напряму струму – виконується на по-
вністю керованих приладах зі зворотним діодом (рис. 1.6, а, б);  ключ керова-
ний для обох напрямів струму – виконується на повністю керованих приладах 
(рис. 1.6, в, г). У схемі на рисунку 1.6, в із зустрічним вмиканням транзисторів 
струм проводять VT1, VD2 або VT2, VD1. При цьому діоди також обмежують 
зворотну напругу на транзисторах, що вимкнені. 
Рисунок 1.6 – Ключі з двобічною провідністю 
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Обмеження можливостей ключів за напругою та струмом передбачає ви-
користання для них індивідуальних засобів захисту – запобіжників, снаберних 
ланцюгів, як це показано на рисунку 1.1, де паралельно тиристору підключено 
R-C -  ланцюг для захисту від комутаційної перенапруги.  
Варто зазначити, що в сучасних напівпровідникових приладах, особливо в 
модулях, використовуються готові структури ключів певного призначення.   
 
1.2.1 Діоди силові 
 
Діоди – це некеровані перемикальні  напівпровідникові прилади з однобіч-
ною провідністю, що мають один р-п перехід і два зовнішніх виводи (А – анод, 
К – катод). Стрілка в умовному позначенні (рис. 1.5, в) показує провідний на-
прямок діодів,  літерне позначення VD (вентиль діодний). Як робочу викорис-
товують пряму гілку характеристики (рис. 1.5, б), при пропусканні випрямлено-
го струму (діод відкритий) і початкову ділянку зворотної до (0,7÷0,8)UЗВМАХ при 
закриванні діода. 
Процес перемикання (вимкнення) діода показано на рисунку 1.7. Струм 
зменшується лінійно (завдяки індуктивності витоку), змінює напрямок, і потім 
швидко спадає до нуля. Високе значення di/dt під час вимкнення  обумовлено 
зворотною напругою (Urrm), яка вище прикладеної зовні зворотної напруги (UR). 
Заряд відновлення Qrr і відповідний час відновлення trr – важливі параметри ді-
оду. Відповідно до цього діоди розподіляються на: діоди повільного відновлен-
ня (випрямні), діоди швидкого ві-
дновлення, і діоди Шоткі 
(Schottky).  
Випрямні діоди – для перет-
ворення змінного струму в пуль-
суючий струм однієї полярності в 
некерованих випрямлячах (див. п. 
2.1) при частотах до 1 кГц.  
Основними параметрами 
випрямних діодів є (* – позна-
чення відповідно міжнародному 
стандарту, який використовується 
надалі): 
– UЗВМАХ (URRM)* – максима-
льно допустима зворотна напруга, 
що повторюється – найбільше 
миттєве значення зворотної на-
пруги на діоді, яка не викликає 
змінювання його параметрів; 
– ІПРСРМАХ (ІF(AV))* – максимально допустиме середнє значення прямого 
струму, що викликає допустиме нагрівання діода за визначеними умовами охо-
лодження; 
– IF(RMS) –  максимально допустиме діюче значення прямого струму; 
0
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Рисунок 1.7 – Процес вимикання діоду 
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– IFMS – максимально допустимий імпульсний струм - для одиничних імпу-
льсів та імпульсів, що повторюються (наприклад, за 10 мс – тривалість напівпе-
ріоду за частоти 50 Гц); 
– UF – пряме падіння напруги на відкритому діоді; 
– fmax – допустима робоча частота (звичайно до 1 кГц); 
– Rthjc – тепловий опір перехід (кристал) – корпус (відношення різниці тем-
ператур переходу і корпусу до потужності, що 
розсіюється приладом); 
– ТС, Tj – температура корпусу, р-п пере-
ходу (кристалу напівпровідника);  
– trr – час зворотного відновлення.  
За постійної потужності Р, що виділяєть-
ся у приладі, повний тепловий опір (Rth) визна-
чає перевищення температури Tj відносно ото-
чуючого середовища (TA), яке становить                  
(Tj - TA)=P·Rth.  
Випрямні діоди виготовляються на струм 
ІПРСРМАХ  до 6600 А і напругу UЗВ.МАХ до 6 кВ. 
Приклад умовного позначення вітчиз-
няного силового діода: тип Д-161-200-8, де: Д 
– випрямний діод;  161 – конструктивне вико-
нання [6]; струм – ІПРСРМАХ=200 А;  напруга – 
UЗВМАХ = 8 ⋅ 100= 800 В. 
Вибір  для конкретної  схеми випрямлен-
ня здійснюється за умовами: 
ІПРСРМАХ≥КЗ⋅ІVDСР,      UЗВМАХ ≥ КЗ⋅ UЗВm, 
 де КЗ - коефіцієнт запасу (1,3÷1,5); ІVDСР - се-
реднє значення струму крізь діод; UЗВm - найбі-
льше миттєве значення зворотної напруги, 
прикладеної до діода у конкретній схемі ви-
прямлення (величини ІVDСР і UЗВm визначені у п. 
2.1.2).  
Потужні силові випрямні діоди виготов-
ляються у штирьовому (рис. 1.8, а) або таблет-
ковому (рис. 1.8, б) виконанні. Діод має:   
1– вивід катода, 2 – вивід анода (основа корпу-
са), 3 – випрямний елемент (кристал напівпро-
відника), 4 – керамічний ізолятор, 5 – ізолятор, 
6 – тарілчасті пружини. У діоді таблеткового 
типу підведення струму здійснюється натиску-
ванням струмопровідних пластин до верхньої 
(1) та нижньої (2) основ корпуса. У діодах ви-
трати енергії викликають нагрівання р-п пере-
ходу. Для утримання температури кристала в допустимих межах використову-
ють спеціальні охолоджувачі  (рис. 1.8, в). Корпус штирьового діода вгвинчу-
a) 
б) 
в) 
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Рисунок 1.8 – Зовнішній 
 вигляд і конструкція діодів: 
 а) штирьова конструкція; 
 б) таблеткова конструкція; 
 в) конструкція охолоджувача
 
3 
 17
ється в охолоджувач, таблеткового типу – притиснутий до нього. Тепло від 
приладу передається крізь охолоджувач із його розгорнутої поверхні у довкіл-
ля. У діодах на великий струм використовують примусове повітряне (обдув 
охолоджувачів) або рідинне охолодження. 
Швидкодіючі діоди. Швидкодіючі (fast recovery – з швидким відновлен-
ням) діоди поділяються на діоди з «тонкою базою» за епітаксіально-планарною 
технологією (fast-FRED і ultrafast-FRED) і діоди Шоткі [18]. Останні, зі свого 
боку, можуть бути традиційними кремнієвими або на основі карбіду кремнію 
(SiC). У діодах із бар'єром Шоткі (діоди Шоткі, або ДШ) замість р-n- переходу 
використовується контакт металевої поверхні з напівпровідником. В місці кон-
такту виникають збіднені носіями заряду шари напівпровідника, які називають-
ся запірними. Діоди Шоткі відрізняються від діодів із р-n - переходом такими 
параметрами: 
а) більш низьке пряме падіння напруги UFM; 
б) більш низька зворотна напруга URRM; 
в) більш високий струм витоку (зворотний струм) IR; 
г) майже повністю відсутній заряд зворотної напруги QR. 
Для порівняння параметри швидкодіючих і випрямних діодів фірми 
SEMIKRON [46] наведені у таблиці 1.1. 
 
Таблиця 1.1 – Параметри діодів 
Тип  URRM, В trr, нс ІF(AV), А 
(ТС=100 ºС) 
IFMS, А  
(Tj=25 ºС) 
Tj=25 ºC Rth, К/Вт Tj, ºC 
UF, В IF, A 
SKN400 1800÷3000  400 9000 1,45 1200 0,11 -40, +160 
Швидкодіючі  
SKN141F 1200÷1700 2000 140 2500 1,8 300 0,2 -40, +150 
 
У ДШ пряме падіння напруги є функцією зворотної напруги. У сучасних 
ДШ максимальна зворотна напруга складає близько 150÷200 В, а пряме падіння 
напруги менше ніж у діодів із р-n - переходом на 0,2÷0,35 В. ДШ незамінні при 
проектуванні потужних низьковольтних (на практиці до 27÷48 В) і високочас-
тотних випрямлячів із великим струмом, завдяки властивостям а) і г). 
 
1.2.2 Транзистори 
 
Транзистор (TRANSfer resISTOR – перетворення і резистор) - це повністю 
керований напівпровідниковий прилад, що має три або більше виводи.   
Біполярні транзистори (BJT або ВРТ – Bipolar Power Transistor).  
Біполярний транзистор (БТ) – напівпровідниковій прилад з трьома облас-
тями напівпровідника, що чергуються: р-п-р (рис. 1.9) або п-р-п (рис. 1.10) та 
двома р-п – переходами, у яких протікання робочого струму обумовлено носія-
ми зарядів обох знаків. Область, що є джерелом носіїв зарядів (електронів або 
дірок), названо емітером (Е). Область, що приймає заряди від емітера, названо 
колектором (К). Область між ними – база (Б). Умовні позначення транзисторів 
р-п-р і п-р-п типів наведені на рисунку 1.9 і рисунку 1.10. Пунктиром показано 
напрямок струму в транзисторі, що визначається напрямком стрілки в умовно-
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му позначенні емітера (відповідно до цього обирається полярність джерел жив-
лення). Літерне позначення транзисторів – VT (вентиль транзисторний). 
Зовнішній вигляд транзисторів малої та середньої потужності в метале-
вому та пластмасовому корпусі показано на рисунку 1.11. 
Як ключ найчастіше використовують схему зі спільним емітером СЕ 
(рис.1.12 для транзистора п-р-п типу). При цьому навантаження RН вмикається 
послідовно з колектором до джерела живлення з напругою Ud. На рисунку 1.12 
напруги розглядаються відносно спільної точки СТ. Вхідна напруга UВХ пода-
ється до вхідних затискачів 
Б-Е через резистор RБ, що 
обмежує значення вхідного 
струму ІБ. Резистор R1 фік-
сує вимкнений стан транзис-
тору за відсутністю вхідної 
напруги.  
Опір переходу Б-Е 
RБЕ=UБЕ/ІБ – вхідний опір 
транзистора. Вихідне коло 
транзистора (перехід К-Е) 
характеризується, відповід-
но: вихідними струмом ІК, 
напругою UКЕ і опором 
RКЕ=UКЕ/ІК.  
Для транзистора   р-п-р типу полярності напруги і струмів відносно спі-
льної точки схеми (СТ) – зворотні.  
Вхідний струм схеми з СЕ  – це прямий струм р-п переходу Б-Е, тобто 
біполярний транзистор – це прилад, що керується вхідним струмом. 
Вхідний опір RВХ - це прямий опір переходу Б-Е, що відносно малий (RВХ 
не перевищує декількох кОм), тому ці транзистори в схемі зі СЕ можна викори-
стовувати лише для відносно потужних джерел вхідних сигналів, що здатні за-
безпечити такий струм.  
p n p n p n
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Рисунок 1.9 – Структура і 
умовне позначення біполярного 
транзистора р-n-р типу 
Рисунок 1.10 – Структура і  
умовне позначення біполярного  
транзистора n-р-n типу 
Рисунок 1.11 – Зовнішній вигляд транзисторів 
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Перехідна характеристика тран-
зистора ІК = f(ІБ) у схемі з СЕ приведена 
на рисунку 1.13. Відповідно до перехід-
ної характеристики можна встановити 
три режими роботи транзистора: 
– режим відсікання, або закритий 
стан транзистора (точка а на рис. 1.13). 
При цьому UБЕ = 0, ІБ = 0, ІК = ІК.МІН,      
UН = UН.МІН = ІК.МІН⋅RН, значення вихідно-
го опору транзистора RКЕ – максимальне. 
Для ідеального транзистора: ІК = 0,      
RКЕ  = ∞, UКЕ = Ud, UН = 0; 
– активний режим, або режим пі-
дсилення (лінійна дільниця a-b). В разі 
збільшення UБ і, відповідно, ІБ зростає струм навантаження ІК, значення RКЕ та 
UКЕ зменшуються: струм ІК пропорційний струму ІБ, що відображено залежніс-
тю  ІК = β ⋅ ІБ,  де  β - коефіцієнт підсилення струму; 
– режим насичення – транзистор повністю відкритий (дільниця в-с). Він 
має місце, коли UБ > UБНАС та ІБ > ІБНАС. При цьому ІК = ІК.МАХ, UН = UН.МАХ,     
UКЕ  = UКЕ.МІN, RКЕ = RК.МІN  (для ідеального транзистора ІК = Ud/RК, UН = Ud, UКЕ 
= 0, RКЕ = 0).  
Отже, для вмикання транзистору 
– перемикання у режим насичення не-
обхідно подати напругу UВХ за якої     
ІБ >ІБНАС. Для вимкнення достатньо 
зняти вхідну напругу UВХ = 0. На  
практиці для виключення впливу завад 
у вимкненому стані використовують 
незначне негативне зміщення перехо-
ду Б-Е або подають  UВХ < 0, звичайно 
у припустимих межах. 
Основний недолік БТ – нездат-
ність витримувати великі струмові пе-
ревантаження та небезпека виникнен-
ня вторинного пробою – призводить 
до необхідності використовувати їх при робочій напрузі, що значно менша за 
паспортну, і вживати додаткові засоби для забезпечення захисту транзисторів 
від перевантаження.  Крім того, під час використання транзистора в імпульсно-
му режимі, особливо при підвищених частотах, значення струмів та напруги, 
що комутуються, повинні бути значно менше найбільш допустимих. Звичайно 
вони становлять 50...60 % від найбільш допустимих значень. У цілому зазначені 
заходи вживаються для забезпечення роботи БТ у так званій області безпечної 
роботи. Ця область визначається експериментально для конкретного типу тран-
зистора з урахуванням конкретних умов його використання. На рисунку 1.14 
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Рисунок 1.13 – Перехідна 
 характеристика транзистора в 
схемі зі спільним емітером 
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Рисунок 1.12 – Схема вмикання 
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наведена схема транзистора VT із колом, яке формує траєкторію перемикання 
(вхідні кола на рис.1.14 не показані). Конденсатор С затягує зростання напруги 
на транзисторі під час його вимикання, а дросель L обмежує швидкість зрос-
тання струму під час вмикання. Резистори R1 та R2 поглинають енергію, що 
накопичилась у конденсаторі С та дроселі L 
при комутації. Діод VD відокремлює коло 
скидання енергії дроселя L від RC-кола. Зрос-
тання тривалості фронтів зростання напруги 
та струму під час вимикання та вмикання БТ 
призводить до зменшення миттєвих значень 
потужності, що виділяється під час комутації. 
Це досягається погіршенням частотних влас-
тивостей ключового елемента. Наявність RC-
кола ускладнює ключовий елемент та при-
зводить до виділення активної потужності в 
його активних елементах. 
Основні параметри для вибору транзисторів: 
- допустима потужність РКМАХ –  максимальна потужність, що розсію-
ється на колекторному переході (за відповідними умовами охолодження) за 
якої температура переходу не перевищує допустиму ТМАХ (для германієвих 
ТМАХ=80...100 оС, для кремнієвих – ТМАХ =150...200 оС; 
- допустима напруга UКЕМАХ – тривала  максимальна напруга, за якої не 
стається електричного пробою колекторного переходу; 
- допустимий струм колектора ІКМАХ – максимальний постійний струм, 
що викликає допустиме нагрівання напівпровідника; 
- статичний коефіцієнт підсилення (передавання) струму в схемі зі спі-
льним емітером β (у довідниках позначається також символом h21Е); 
- максимальна допустима частота f, за якою h21Е   зменшується до 1 (тран-
зистор втрачає властивості підсилювання під впливом шкідливих ємностей на 
цих частотах). 
Діапазон значень параметрів вітчизняних біполярних транзисторів знахо-
диться в межах: РКМАХ  = 0,01...350 Вт;  UКЕМАХ = 5...1500 В;   ІКМАХ = 0,01...100 А;  
h21Е = 10...1000;     f =  0,1... 8000 МГц. 
Польові транзистори. Польові (уніполярні) транзистори (ПТ) це прила-
ди, струм крізь які обумовлений пересуванням носіїв заряду тільки одного зна-
ку та керується електричним полем. Умовні позначення ПТ наведені на рисунку 
1.15. Канал – область ПТ, в якій регулюється струм (п-типу або р-типу).  Об-
ласть каналу, від якої починається пересування основних носіїв, називають ви-
током В (Source – S), а область до якої вони пересуваються – стоком С (Drain – 
D). Область, що керує, названо затвором З (Gate – G). Стрілка в позначенні З 
спрямована від шару р до п і дозволяє встановити тип приладу. 
Розрізнюють ПТ із керуючим p - n – переходом (мають три виводи З, С, 
В) і з ізольованим затвором та влаштованим або індукованим каналом (мають 
чотири виводи З, С, В і П – підложка). 
LVT
C
R1 R2
+ -
VD
Рисунок 1.14 – Схема  
вмикання БТ 
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Прохідна (стоко-затворна) характеристика ПТ із керуючим p-n- перехо-
дом та каналом n-типу ІС= f(UЗВ) у схемі зі спільним витоком, що знята для фік-
сованої напруги UСВ наведена на рисунку 1.16 (характеристика – 1). З неї слі-
дує, що змінюванням напруги керування у межах UВІДС<UЗВ<0, можна в 
широких межах регулювати струм у колі стоку ІС.  
ПТ з ізольованим затвором мають структуру метал – діелектрик  – напів-
провідник, скорочено МДН. На підкладці (П) р-типу створюються області        
п-типу, до яких підведені зовнішні електроди В і С. Між металевим затвором З 
та підкладкою знаходиться діелектрик, 
найчастіше діоксид кремнію SiO2. З 
цієї причини МДН-структури частіше 
названо МОН-структурами (метал – 
оксид – напівпровідник) або MOSFET 
(Metal – Oxid – Semiconductor – Field – 
Effect – Transistor). 
МДН транзистори мають чотири 
виводи. Провідний канал п-типу утво-
рюється в поверхневому прошарку пі-
дкладки під діелектриком. Цей канал є 
влаштованим (при виготовленні тран-
зистора) або індуктованим, що вини-
кає під впливом електричного поля, 
яке створюється позитивною напру-
гою між затвором та витоком. 
Умовні позначення МДН транзисторів наведені на рисунку 1.15 (індукто-
ваний канал позначається пунктиром, стрілка спрямована від р-типу до п).  
На рисунку 1.16 наведена стоко-затворна характеристика МДН транзис-
тора з влаштованим каналом п-типу – крива 2. Його вхідна напруга має додат-
ний, або від’ємний знак.  
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Рисунок 1.15 – Польові транзистори:  
а) із керуючим p - n-переходом та каналом n-типу; 
б) із керуючим p - n-переходом та каналом р-типу; 
в) із ізольованим затвором та влаштованим каналом n-типу; 
г) із ізольованим затвором та індукованим каналом n-типу; 
д) із ізольованим затвором та влаштованим каналом р-типу; 
е) із ізольованим затвором та індукованим каналом р-типу; 
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Рисунок 1.16 – Стоко-затворні  
характеристики ПТ у схемі  
зі спільним витоком 
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Крива 3 – характеристика МДН - транзистора з індуктованим каналом. 
Вона знаходиться в області позитивної вхідної напруги, оскільки індуктований 
канал утворюється тільки з деякою пороговою напругою UПОР.  
Найбільше розповсюдження знаходять ПТ з ізольованим затвором та ін-
дуктованим каналом. Вони нормально вимкнені і вмикаються якщо UЗВ пере-
вищує значення UПОР = UDSth, що становить 3,5÷6 В у разі обмеження UЗВ ≤ 20 В. 
МДН-транзистори мають більший вхідний опір (RВХ > 109Ом), тому що 
затвор ізольований. Це дозволяє застосовувати малопотужні джерела вхідних 
сигналів. Проте варто враховувати ємність затвора відносно С та В, яка у поту-
жних транзисторів достатньо велика. Отже, під час вмикання має місце процес 
заряджання цієї ємності, під час вимикання – розряджання. Унаслідок цього 
отримуємо певну затримку часу і значний струм затвора під час перемикання (у 
сталому режимі цей струм близький до 0). Час затримки і значення струму за-
дається опором резистора, що вмикається у коло затвору. 
Найчастіше використовують активне запирання ПТ подаванням негатив-
ного імпульсу струму керування. 
ПТ випускаються окремо, а також із влаштованим зворотним діодом. 
Основні параметри:  
– UDSS – максимальна напруга сток-виток; 
– ID – максимальний струм стоку; 
– Pd – потужність, що розсіюється; 
– RDSon – опір каналу у відкритому стані;  
– UGSth – порогова напруга вмикання; 
– tdon – час затримки на вмикання; 
– tr – час зростання струму; 
– tdoff  – час затримки на вимикання; 
– tf  – час спаду струму; 
– trr  – час відновлення зворотного опору влаштованого діоду; 
– Eon, Eoff  – енергія  перемикання, відповідно, у відкритий стан та вимкнення. 
Випускаються ПТ із UDSS = 500÷1200 В, ID = 20÷70 А, Pd  = 280÷1040 Вт,  
RDSon = 0,045÷0,3 Ом для використання за частоти 100÷300 кГц. При цьому 
(tr+tf) = 15÷50 нс, trr = 250÷1000 нс. Нижче наведені дані транзистора зі зворот-
ним діодом у модульному виконанні SKM151A4R з каналом n-типу (рис. 1.17).  
Максимальні значення: UDSS = 500 В,  ID = 70/50 А 
(ТС= 25/80 ºС), IDМ=280/200 А (ТС= 25/80 ºС), UGS= ±20 В, 
Pd=780 Вт, Tj(Tstg)=-40…+150 ºС (125 ºС). Для діоду    
IF=-ID, Rthjc=0,16 ºС/Вт. Для транзистора UGSth= 2÷4 B,  
IGSS =10÷100 нА (UGS=20 В), RDSon=(50÷70) мОм     
(UGS=10 В, ID=50 А), часові (за ID=30 А, UGS=10 В, 
RG=4,7 Ом): tdon=60 нс, tr=100 нс, tdoff=500 нс, tf =120 нс. 
Параметри діоду USD=(1÷1,4) B (за IF=120 А, UGS=0 В), 
trr=450 нс, Qrr=36 мкК. 
Біполярні транзистори з ізольованим затвором.  
Розвиток технології виробництва напівпровідникових приладів  призвів 
до створення біполярних транзисторів з ізольованим затвором (БТІЗ) або IGВT 
VT VD
Рисунок 1.17 –  
Схема SKM151A4R 
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(insulate gate bipolar transistor). Структура таких транзисторів достатньо склад-
на. Умовне позначення наведено на рисунку 1.5, з. IGВT – транзистори втілю-
ють у собі переваги польових (мала потужність керування) і біполярних тран-
зисторів (малі втрати потужності). Ці транзистори характеризуються високою 
швидкодією, мають високі показники в ключовому режимі. До недоліків IGBT 
відносять більш високе падіння напруги на відкритих транзисторах в порівнян-
ні з тиристорами різного виконання. Проте це компенсується високою стійкіс-
тю до коротких замикань, меншими комутаційними втратами енергії, меншим 
часом перемикання, більш простими снаберними колами. У разі виконання мо-
нтажу з малими індуктивностями зв’язків снаберні кола можуть бути відсутні. 
У цілому IGВT транзисторам притаманні переваги порівняно з іншими 
напівпровідниковими приладами на високій напрузі (вище 300 В), великих 
струмах і з середньою швидкодією близько декількох десятків кГц. Виготовля-
ються окремо, а також із влаштованим зустрічноувімкненим зворотнім діодом. 
Виготовляються IGВT на напругу 600÷3500 В, струм до 70 А з робочою 
частотою 50÷150 кГц. Вони є основними елементами для перемикання струмів 
на десятки і сотні ампер. У наш час поширені IGВT в модульному виконанні. 
Виготовляються модулі на струм до 2400 А та напругу до 6500 В.  
Для прикладу розглянемо параметри IGBT модулю типу SKM 
400GB176D, що містить у собі плече мосту. Зовнішній вигляд подано на рисун-
ку 1.18. Паспортні дані у таблицях 1.2 – 1.5. 
 
Таблиця 1.2 – Граничні параметри транзистора 
Параметр Позначення Умови Значення 
Напруга К-Е, B UCES  1700 
Струм колектора К, A IC          T=25(80) ºC 490(350) 
Максимальний струм К, A ICRM   T=25(80) ºC, tИ=1мс 980(700) 
Напруга затвор-емітер, B UGES  ±20 
Температура зберігання, ºC TVJ, (Tstg)  Температура функціонування ≤Tstg -40….+125 
 
Рисунок 1.18 – Зовнішній вигляд IGBT модулю типу SKM 
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Таблиця 1.3 – Граничні параметри діода 
Параметр Позначення Умови Значення 
Струм, A IF= -IC             T=25(80) ºC 420(280) 
Максимальний струм, A IFRM    T=25(80) ºC, tИ=1 мс 980(700) 
Напруга затвор-емітер, B UGES  ±20 
 
Таблиця 1.4 – Параметри транзистора 
Параметр Позначення Умови Значення 
типове макс. 
Порогова напруга К-Е, В UСE(ТО) T=25(125) ºC 1(0,9) 1,2(1,1) 
Диференційний опір, мОм RСE T=25(125) ºC 3,3(5,2) 4,2(6) 
Напруга насичення, В UСE(sat) IC=300 A,UGE=15 B 2(2,45) 2,45(2,9) 
Затримка вмикання, нс td(on) IC=300 A, 
UСС=1200 B, 
RG=4 Ом , T=125 ºC, 
UGE=±15 B 
330  
Час зростання, нс tr 55  
Затримка вимикання, нс td(off) 880  
Час спадання, нс tf 145  
Енергія вмикання (вимикан-
ня), мДж 
Eon(Eoff) 170(118)  
        
Таблиця 1.5 – Параметри зворотного діоду 
Параметр Позна
на-
чення 
Умови Значення 
типове макс. 
Порогова напруга, В UF(ТО) T=25(125) ºC 1,2(1,8) 1,9(2) 
Диференційний опір, мОм RT T=25(125) ºC 1,7(3) 1,7(3) 
Напруга насичення, В UF IF=300 A, T=125 ºC 1,7(1,8) 1,9(2) 
Амплітуда струму, А IRRM IF=300 A, T=125 ºC 330 418 
Заряд, мкК Qrr di/dt=5800 A/мкс 55 117 
Енергія вмикання (вимикання), мДж Err UGE=0 B 170(118) 178 
 
Вибір модулю залежить від його використання. Стосовно схеми інвертора 
даний модуль може бути використаний при напрузі у ланці постійного струму 
UdС =UСС ≤ 1200 B.   
 
1.2.3 Тиристори 
 
Тиристори (від грецької thyra – двері, вхід і резистор) – перемикальні 
прилади з трьома і більше p-n-переходами, головним застосовуванням яких є 
безконтактна комутація електричних кіл.  
Триелектродний тиристор – триністор (SCR – silicon controlled rectifier) 
складається з чотирьох областей кристала напівпровідника p–n–p-n              
(рис. 1.19, а), що чергуються та з трьома p-n-переходами. Має три виводи: по-
тужні анод (А), катод (К), і малопотужний керувальний електрод (КЕ). Його 
позначення на схемах показано на рис. 1.5, г та рис. 1.21, б, літерне позначення 
VS (вентиль, що  вмикає, від англійського слова switching - вмикання).  
З прямим вмиканням тиристора p-n-переходи П1 і П3 зсунені в прямому 
напрямку (відкриті), а П2 – у зворотному – тиристор закрито. Тому, початкова 
дільниця вольт-амперної характеристики ОА (рис. 1.19, б) аналогічна зворотній 
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гілці вольт-амперної характеристики діода (IПР – малий). Із збільшенням напру-
ги UПР до напруги перемикання UПЕР відбувається оборотний пробій переходу 
П2 – струм крізь тиристор збільшується стрибком. Тириcтор перемикається у 
відкритий стан (дільниця характеристики БВ на рис. 1.19, б). Його опір знижу-
ється практично до 0, а прямий струм визначається опором навантаження: 
IПР=UПР/RН. Значення UПЕР можна зменшити, якщо подавати на КЕ струм керу-
вання IК від джерела ЕК. Так, з IК1>0 напруга перемикання знижується до UПЕР1. 
За певним значенням струму (струм відкривання) IК.ВІД стається спрямовування 
вольт-амперної характери-
стики, тобто тиристор 
вмикається незалежно від 
значення прикладеної до 
нього напруги UПР. Після 
вмикання тиристора струм 
IК не впливає на прямий 
струм IПР, тобто IК може 
бути короткочасним імпу-
льсом. 
Тиристор залиша-
ється у ввімкненому стані, 
доки його струм не стає 
меншим за струм  утри-
мання IУТ , що є достатньо 
малим (мА). З цього ви-
пливає, що вимкнути ти-
ристор можна лише вимк-
нувши джерело (UПР=0) 
або змінивши його поляр-
ність на зворотну (що має 
місце у колах змінного 
струму). При цьому IПР 
знижується до 0, встанов-
люється високий опір пе-
реходу П2 і через деякий час (відновлення закриваючих властивостей) 
tВІД.=10...100 мкс тиристор знову готовий до роботи. 
При зворотному вмиканні тиристора закриті переходи П1 і П3, зворотна гілка 
вольт-амперної характеристики подібна аналогічній гілці діода, тобто тиристор 
не пропускає струм у зворотному напрямку. 
 Тиристор – це напівкерований перемикальний пристрій. Із вмиканням 
його в коло з  ЕРС ЕДЖ<UПЕР коло вимкнено власним зворотнім опором тирис-
тора RЗВ. Якщо подати на тиристор струм керування IК ≥ IК.ВІД, тиристор вмика-
ється, його опір знижується до значення прямого опору RПР (близько до 0), коло 
джерела ЕДЖ є замкненим, причому безконтактним способом (контакту у колі 
струму  IПР немає) у повній відповідності з назвою приладу «резистор-двері» 
(для струму). 
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Рисунок 1.19 – Тиристор: 
        а) структура і схема вмикання; 
б) вольт-амперна характеристика 
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Зовнішній вигляд і конструкція тиристорів (рис. 1.20) аналогічні розгля-
нутим вище діодам (рис. 1.8). Різниця – в наявності додаткового малопотужно-
го виводу - КЕ. До переваг SCR тиристорів можна віднести низькі втрати енер-
гії провідності, високу перевантажувальну здатність і надійність. Вони можуть 
з’єднуватися як паралельно, так і послідовно. 
Основні електричні па-
раметри тиристорів: 
– максимально допу-
стима зворотна напруга 
URRM, що повторюється 
або пряма напруга UDRM 
у закритому стані; 
– максимально допу-
стимий середній випря-
млений/діючий (серед-
ньоквадратичний) струм IT(AV)/IT(RMS); 
– максимально допустимий імпульсний струм ITSM - для імпульсів, що по-
вторюються або одиничних (за час 10 мс); 
– максимальний струм утримання у ввімкненому стані IH; 
– пряме падіння напруги на ввімкненому тиристорі UTM; 
– максимально допустима (критична) швидкість наростання струму diT/dt у 
відкритому стані; 
– максимально допустима (критична) швидкість зростання напруги duD/dt в 
закритому стані. 
Для кола керування задаються: максимальна напруга керування UGM; ма-
ксимальний струм керування IGM. 
Параметри швидкодії: час затримки вмикання td, час вимикання tq. 
Забезпечення надійної роботи тиристорів у екстремальних режимах вима-
гає, як і для швидкодійних діодів, урахування граничної величини захисного 
показника I²t (А²с). Обов’язково застосування спеціальних захисних кіл для об-
меження швидкості наростання струму diТ/dt і напруги duТ/dt. Індуктивний еле-
мент – реактор (дросель) для обмеження diТ/dt під час увімкнення тиристора 
встановлюється послідовно з приладом (в анодному колі). Ланцюги типу      
RC-демпфер або частіше RCD-снаббер, що призначені для обмеження duТ/dt, 
підключаються паралельно (виводи А-К). Паралельно цим виводам іноді вклю-
чається швидкодійний блокувальний діод, а також може встановлюватися вари-
стор для обмеження можливих імпульсних високочастотних перенапружень.  
Параметрами, що визначають вибір тиристорів, як і діодів, є допус-
тимий прямий струм IПР. СР. MAX (IT(AV)) і зворотна напруга UЗВ.MAX (URRM), які для 
вітчизняних тиристорів складають IПР,СРMAX= 1...1000 А, UЗВMAX= 50...4000 В. 
Параметри кола керування: IКВІД =0,1...1 А з UК=2...10 В. Таким чином, тиристо-
ри дозволяють завдяки малій потужності керування (до 10 Вт) управляти пере-
миканням дуже потужних кіл (у межах до 1000⋅4000 = 4⋅106 Вт).  
Приклад умовного позначення SCR тиристору: Т171-320-10-6, де        
Т – тиристор; 171 – конструктивне виконання; струм – 320 А; напруга – 
Рисунок 1.20 - Зовнішній вигляд тиристорів 
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10⋅100=1000 В; критична швидкість зростання напруги в закритому стані –    
500 В/мкс (6-та група). URRM=1000 B, IT(AV)=320 A, ITSM=7 кA (за час 10 мс), 
IH=250 мА, UTM=1,6 В, diT/dt=80 А/мкс, duD/dt =500 В/мкс, UGM=3,5 В,    IGM=200 
мА, td=5 мкс,  tq=250 мкс. 
Більше досконало ці питання розглянуто в [7, 9, 12]. 
Діністори (рис. 1.21, б). Відрізняються від 
розглянутих тиристорів відсутністю керуваль-
ного електрода. Застосовуються для переми-
кання кіл із досягненням  напруги UПЕР. 
Симетричний тиристор – симистор (рис. 
1.21, в) також названий подвійним тиристором 
або TRIAC, може керувати струмом обох на-
прямків і містить у собі поєднані в одному кри-
сталі дві зустрічноввімкнені тиристорні струк-
тури. Він однаково працює з різними 
полярностями прикладеної напруги.  
Тиристори, що вимикаються за керува-
льним електродом (GTO) (рис. 1.21, г) –
можна вимикати подаванням негативних імпу-
льсів струму за колом керування. 
Названо скорочено GTO (GATE-TURN-
OFF). Конструктивно відрізняються більш ве-
ликою площиною керувального електроду. 
Процес вмикання аналогічний вмиканню зви-
чайного тиристора, вимикання здійснюється 
подаванням негативного імпульсу керування. 
Їхня особливість – малий коефіцієнт підсилення під час вимикання. Амплі-
туда імпульсу струму керування для вимикання становить 25...30 % від прямого 
струму, а тривалість 10...20 мкс. Так, найменший імпульсний струм керування 
IК.ВИМ, необхідний для вимикання 
тиристора зі струмом IПР=200 А ста-
новить IК.ВИМ=70 А, у той час, як 
струм керування, що відкриває 
IК.ВІД=1 А. 
Для вмикання і вимикання GTO 
використовують два джерела напру-
ги керування Е1 (вмикання) та Е2 
(вимкнення) на рисунку 1.22. Під час 
вимикання необхідно забезпечити 
оптимальну (за часом вимикання та 
комутаційними втратам енергії) 
швидкість зростання струму керу-
вання. Це може бути досягнуто введенням відповідного значення індуктивності 
в коло керування по вимиканню. Схема керування GTO повинна забезпечувати: 
потужні імпульси струмів вмикання і вимикання, тривалий струм керування за 
VS
VS
VS
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A
K
КЕ
а)
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Рисунок 1.21 – Умовні 
позначення тиристорів: 
а) триністор; б) диністор; 
в) симистор; г) тиристор, що 
вимикається за колом 
керування 
Ud
RH
L
VS
C
RVD
E1
E2
Рисунок 1.22 – Схема вмикання GTO 
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малих навантажень тиристора, тривалу від’ємну запиральну напругу для надій-
ного вимикання тиристора. 
Типова частота перемикання – від 50(60) Гц до 200÷300 Гц для класично-
го GTO. Прилади GTO є порівняно повільними ключами. Середній час перехо-
ду від увімкненого до вимкненого стану і назад складає від 10 до 30 мкс. 
Варто зазначити, що GTO більш критичні до швидкості зростання прямої 
напруги, ніж SCR тиристори, і тому рекомендується паралельно GTO підклю-
чати коло, яке складається з конденсатора С (снаберний), резистора R та діода 
VD, а для обмеження значення анодного струму при вмиканні послідовно з ти-
ристором ввімкнути дросель насичення L (рис. 1.22).  
Останнім часом з’явився новий клас приладів – тиристор, що комутується 
за затвором (GCT – Gate Commutated Thyristor). GCT розроблявся як прилад, що 
позбавлений недоліків, характерних для GTO. Зокрема, тиристор є нечутливим 
до ефекту duT/dt і не потребує снаберного кола. 
Наступним значним досягненням стало створення тиристора з інтегрова-
ним пристроєм керування (драйвером) — Integrated Gate-Commutated Thyristor 
(IGCT). Як і GCT, IGCT не потребує ніяких захисних кіл від перевищення du/dt. 
Потужність керування в середньому складає 20÷50 Вт і знижена приблизно в 
п’ять разів порівняно зі стандартними GTO. Для максимальної завадостійкості і 
компактності пристрій управління (ПУ) конструктивно оточує IGCT (рис.1 .23). 
Він містить тільки ту частину схеми, яка необхідна для керування безпосеред-
ньо IGCT. Тиристор IGCT з його інтегрованим ПУ має модульну конструкцію і 
з’єднується з джерелом керуючого сигналу через оптоволоконну лінію. При ро-
боті IGCT без снабера зворотний діод теж повинен працювати без снабера.  
Середня частота перемикання IGCT складає 500 Гц. Малі втрати енергії 
перемикання дозволяють тиристорам цього типу з напругою 6,5 кВ працювати 
на частотах до 600 Гц, а приладам на напругу 4,5 кВ – на частоті 1 кГц в безпе-
рервному режимі і короткочасно – на частотах до 40 кГц. 
  Параметри IGCT фірми ABB [38]: UDRM=4500; 6000 В; ITGQM=3000; 4000А. 
Так, IGCT типу 55HY35L4510 має параметри: UDRM=4500 В, IGQM=4000 А, 
ITSM=32000 А (10 мс, Т=125°C), порогова напруга вмикання UT0= 1,4 В, f <1 кГц. 
Модифікацією IGCT є RC IGCT (Reverse Conducting Integrated Gate-
Commutated Thyristor) тиристори зі зворотною провідністю, що мають влашто-
ваний зворотний діод. Розраховані на використання без снаберних кіл. Фірма 
АВВ випускає RC IGCT двох класів за напругою UDRM =5500 В (UDС=3300 В) і 
UDRM= 4500 В (UDС=2800 В). Розраховані на використання з частотою переми-
кань до 1кГц.  Для прикладу в таблиці 1.6 приведені каталожні дані RC IGCT 
типу 5SHX 06F6010, їх зовнішній вигляд подано на рисунку 1.23. 
Граничні параметри 5SHX 06F6010: UDRM=5500 В – максимальна амплі-
туда напруги, що повторюється, ITGQM=520 A – максимальний струм, що вими-
кається, ITSM=3,5 кА – максимальна амплітуда струму у відкритому стані,              
UDC-link =3300 В – максимальна напруга постійного струму. 
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Таблиця 1.6 – Дані тиристора 5SHX 06F6010 
 
 Дані тиристора GCT у відкритому стані 
Параметр Позначення Умови Значення 
Максимальне середнє значення струму , 
A 
IT(AV)M   Для напівхвилі си-
нусоїди при T=85 
°C 
210 
Максимальне діюче значення струму, А IT(RMS) 340 
Максимальна амплітуда струму, що не 
повторюється, кА 
ITSM tИ=10 мс,  
Tj=115 °C  
3.5 
Інтегральне перенавантаження, A2с I2t 61,3.103 
Максимальна амплітуда струму, що не 
повторюється, кА 
ITSM tИ=1 мс,  
Tj=115 °C 
8 
Інтегральне перенавантаження, A2с I2t 32.103 
Максимальне значення падіння напруги, 
В  
UT IT = 520 A, Tj=115 
°C 
3,5 
Порогова напруга, В U(T0) Tj=115 °C 
IT=100...1000A 
2,3 
Диференційний опір,  мОм RT 2,3 
Дані тиристора GCT у процесі вмикання  
Параметр Позначення Умови Значення 
Критична швидкість зростання стру-
му, A/мкс 
diT/dtКР f=500 Гц, Tj=115 °C, 
IT=520 A,UD=3300 В 
190  
Затримка вмикання, мкс tdon UD=3300 В, Tj=115 °C, 
IT=520A, di/dt=UD/Li, 
Li=17,5 мГн,  
CCL=0,5 мкФ, LCL=1 
мкГн 
3  
Час зростання, мкс tН 1  
Енергія вмикання на один імпульс, 
Дж 
Eon 0,3 
Дані тиристора GCT у процесі вимкнення  
Параметр Позначення Умови Значення 
Максимальний струм, що 
вимикається, A 
ITGQM  UDM ≤UDRM, Tj=115 °C, UD=3300 В,  
RS=3,5 Ом, CCL=0,5 мкФ, LCL≤1мкГн 
520  
Максимальний струм, що 
вимикається, A 
ITGQM  UDM ≤UDRM, Tj=115 °C,UD=3900 В, 
RS=3,5 Ом,  CCL=0,5 мкФ, 
 LCL≤1 мкГн 
260 
Затримка вимкнення, мкс tdoff UDM ≤UDRM, Tj=115 °C, UD=3300 В, 6 
Рисунок 1.23 – Зовнішній вигляд RC IGCT 
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Енергія вимкнення на 
один імпульс, Дж 
Eoff ITGQ=520 А, RS=3,5 Ом,  
Li=17,5 мкГн 
CCL=0,5 мкФ, LCL=1 мкГн 
3 
Дані діода у відкритому стані  
Параметр Позначення Умови Значення 
Максимальне середнє значення струму , 
A 
IF(AV)M   Для напівхвилі си-
нусоїди при T=85 
°C 
110 
Максимальне діюче значення струму, А IF(RMS) 180 
Максимальна амплітуда струму, що не 
повторюється, кА 
IFSM tИ=10 мс,  
Tj=115 °C  
2,5 
Інтегральне перенавантаження, A2с I2t 31,25.103 
Максимальна амплітуда струму, що не 
повторюється, кА 
IFSM tИ=1 мс,  
Tj=115 °C 
8 
Інтегральне перенавантаження, A2с I2t 32.103 
Максимальне значення падіння напруги, 
В  
UF IT = 520 A, Tj=115 
°C 
6,3 
Порогова напруга, В U(T0) Tj=115 °C 
IT=100...1000 A 
3,3 
Диференційний опір,  мОм RF 5,8 
Дані діода у процесі вмикання  
Параметр Позначення Умови Значення 
Амплітуда прямої напруги 
відновлення, В 
UFRM 
 
dIF/dt=300 A/мкс, Tvj=115 °C     80 
dIF/dt=1400 A/мкс, Tvj=115 °C    250 
Дані діода у процесі вимкнення  
Параметр Позначення Умови Значення 
Максимальна швидкість 
зменшення струму, A/мс 
di/dtКР  IFM = 520 A, Tvj = 115 °C 
UDClink = 3900 В 
190  
Струм зворотного оновлен-
ня, A 
IRM IFM=520 A, UDC-Lin=3300 В, 
-dIF/dt = 190 A/мкс,  
LCL=1 мкГн, CCL=0,5мкФ, RS=3,5 
Ом, Tvj = 115°C, 
DCL=5SDF 02D6004 
320 
Енергія вимкнення, Дж Err 1,3 
Параметри кола затвору  
Параметр Позначення Умови Значення 
Напруга на затворі, В UGIN,RMS Амплітуда змінної напруги 
прямокутної форми (15кГц - 
100кГц) або постійна напруга 
мін. макс. 
28 40 
Мінімальний вхідний 
струм вмикання, А 
IGIN Min  1,1  
Потужність, що спожива-
ється, Вт 
PGIN   80 
Максимальне середнє 
значення вхідного стру-
му, А 
IGIN Max   7 
 
На ринку також є IGCT (фірма АВВ) та прилади типу SGCT (Symmetrical 
GCT) з однобічною провідністю, що блокують зворотну напругу (для викорис-
тання в автономних інверторах  струму). Основні характеристики IGCT типу 
5SHZ 08F6000: UDRM = 6000 B, URRM = 6500 B, UAC = 3600 B, ITGQM = 290 A,      
UTO = 3,25 В, RT = 3,8 Oм, IRR = 750 A. 
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1.2.4 Силові напівпровідникові модулі 
 
У наш час найбільшого поширення набули так звані модулі, що являють 
собою сполучення поєднаних в одному корпусі декількох силових напівпровід-
никових приладів. Металева пластина – основа модулю, ізольована від струмо-
провідних частин і призначена для тепловідведення на зовнішній охолоджувач. 
Останній може бути спільним для декількох модулів, що значно спрощує конс-
трукцію пристрою. Сам модуль герметизований у пластмасовому корпусі, що 
виконаний на металевій пластині і має виводи для підключення до зовнішніх 
електричних кіл. Виготовляються модулі з різним сполученням діодів, тиристо-
рів і транзисторів, навіть із реалізацією силової схеми трифазного випрямляча і 
автономного інвертора на IGВT за трифазною мостовою схемою. На рисунку 
1.24 наведено зовнішній вигляд силового модулю типу SKiM180GD176D [46] 
за трифазною мостовою схемою на IGВT на напругу UCES = 1700 B,            IC = 
180(130) A за температури T = 25(70) ºC. 
Останнім часом перспективним напрямком є використання силових ін-
телектуальних модулів (Smart Power Integrated Circuit / Intelligent Power 
Modules – IPM). Вони поряд з силовою схемою мають влаштований захист від 
перевантажень за струмом і температурою, забезпечують функцію захисту від 
перенапруги, мають властивість продовж тривалого часу стежити за процесами 
короткого перемикання в схемі, обмежувати темп зростання температури і на-
пруги. Вхідні кола, як правило, ізольовані від силових. Їх технологія будується 
на монолітній інтеграції силових та слабкострумових структур. Функціонально 
інтегральні модулі є зв’язувальною ланкою між логічною схемою зовнішнього 
керування та споживачем. Інтелектуальні модулі є ідеальними для забезпечення 
вимог щодо об’єднання функцій керування та захисту в одному приладі. 
 
Рисунок 1.24 – Зовнішній вигляд (а) і схема (б) силового модулю 
 типу SKiM180GD176D 
 
а)  
б)  
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1.2.5 Втрати енергії в напівпровідникових ключах 
 
Втрати енергії в ключах обумовлені падінням напруги на них під час про-
тікання прямого струму і включають втрати енергії провідності (у відкритому 
стані) і перемикання (при перемиканні з відкритого стану, в закритий, коли 
прилад працює в активному режимі і його опір змінюється від мінімального 
значення, до максимального і навпаки).  
В загальному випадку потужність втрат провідності ∫=
T
ПРПР dtiuP
0
 (Т – пе-
ріод, uПР, iПР – пряме падіння напруги і прямий струм ключа). Існуючі методики 
розрахунку базуються на апроксимації вихідних характеристик ключів (рис. 
1.25). При лінійній апроксимації пряме падіння напруги DTOF IRUU += , де UТО – 
порогова напруга, RD - диференційний опір. Якщо значення UТО і RD не задані, 
їх можна розрахувати за вихідною характеристикою ( dI/dURD = ).  
Потужність втрат енергії провідності діода, тиристора, IGСT  
 
DVDVDCPTOVDCOND RIIUP
2+= ,                              (1.1) 
 
де IVDCP, IVD  –  відповідно середнє і діюче значення прямого струму. 
Аналогічно визначається потужність втрат енергії провідності IGBT  
 
CEVTVTCP)TO(CEVTCOND RIIUP
2+= ,                           (1.2) 
 
де UСЕ(ТО) – порогова напруга колектор-емітер. 
Таким чином, розрахунок втрат енергії передбачає визначення діючого і 
середнього значень струмів ключів. 
Процес вимикання (off) транзистора надано на рисунку 1.26, де показана 
залежність миттєвої потужності р, аналогічний характер пікового збільшення 
потужності має місце і в процесі  вмикання (on). Енергія комутаційних втрат Eon 
і Eoff визначається площею перекриття кривих струму і напруги під час переми-
кання транзистора. Значення
 
Eon і Eoff задаються в каталогах за певних (стандар-
тних) значень струму і напруги
 
ІК=ICТ, UКЕ=UCТ або у вигляді залежності 
Eon=f(ІК), Eoff=f(ІК) при UКЕ=UCТ і певному опорі резистора у колі затвора RG. 
Перерахунок енергії комутаційних втрат до фактичних значень струму І
  
і на-
пруги U здійснюється відповідно до виразу
  
 
VI K
CT
K
CT
SWSW )U
U()
I
I(EE ⋅= ,                                       (1.3) 
 
де КI, KV – коефіцієнти апроксимації, що визначають залежність втрат 
енергії (ESW) за фактичних значень струму і напруги (для IGBT класу 1,2 кВ 
значення KV=1,4, КІ=1, для IGBT класу 1,7 кВ і вище KV=1,35, КІ=1; для діода 
КI=KV=0,6, для RC IGСT КI=KV=1). 
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Потужність втрат енергії перемикання визначається добутком енергії на 
частоту перемикань fSW. Так, для інвертора напруги з синусоїдальною широтно-
імпульсною модуляцією (ШІМ) 
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I(EfP ⋅⋅= ,                                                (1.4) 
 
де Etot = Eon + Eoff  – загальна енергія втрат при перемиканні ключа, ICР – 
середнє значення напівхвилі струму 
pi
m
CP
II =  (Im – амплітуда вихідного струму 
інвертора), U – напруга джерела постійного струму. 
Стосовно IGBT і IGСT перерахунок енергії перемикання до стандартних 
значень струму здійснюється введенням співмножника 1)
I
I(
CT
, для діодів пока-
зник ступеня дорівнює 0,6. За достатньо високої частоти модуляції правомоч-
ний перехід від суми до середнього значення 4,114,11 )()()()(
CTCT
CP
CTCT
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U
I
I
U
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I
I
=∑ (Ii – 
миттєве значення струму в момент перемикання). Стосовно діодів такий підхід 
некоректний і, як показали результати дослідження, призводить до заниження 
втрат. 
Загальне значення потужності втрат у ключах визначається як сума 
CONDSW PPP += . 
Приклад вибору ключів і розрахунку потужності втрат у них для трирів-
невого інвертору напруги наведений у п. 4.3.3.1 (приклад 4.7), а також для од-
нофазного мостового інвертора у схемі каскадного багаторівневого інвертора – 
п.4.3.5 (приклад 4.9).  
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1.3 Пасивні елементи в силових колах перетворювачів 
 
 Поряд із активними елементами, що розглянуті вище, у перетворюваль-
них пристроях широко застосовуються і пасивні елементи [18]: резистори, кон-
денсатори, дроселі (реактори), трансформатори. У системах керування для ви-
мірювання напруги і струму використовуються відповідні датчики. 
Стандартні постійні резистори найчастіше виготовляються з резистив-
них матеріалів або методом нанесення провідних плівок, або з дроту з великим 
питомим опором, або з листового матеріалу (наприклад, для вимірювальних 
шунтів).  
Постійні і змінні резистори широко використовуються в слабкострумових 
вузлах силових пристроїв. Резистори малої (0,125÷0,5 Вт) і середньої (1÷3 Вт) 
потужності застосовуються, як правило, в пристроях керування. Резистори під-
вищеної (5÷15 Вт) і великої потужності використовуються для обмеження пус-
кових струмів, для заряджання і розряджання енергоємних конденсаторів, як 
гальмівні для відведення енергії, для вимірювання струму, у вузлах обмеження 
швидкості наростання і фіксації напруги на силових ключах (діодах, транзисто-
рах) і т. п.  Зовнішній вигляд гальмівних резисторів, що використовуються в 
перетворювачах частоти, наведений на рисунку1.27. Для RC-ланцюгів (демпфе-
ри) і RCVD-ланцюгів (снабери – snabbers і клампери – clampers) бажано вибира-
ти недротяні «безіндуктивні» резистори, якщо вони призначені для швидкодій-
них силових ключів.  
Стандартні постійні резисто-
ри мають такі параметри [18]:  
– номінальний опір Rном (Rо) з до-
пуском (відхиленням) від номіна-
льного значення опору ±γR (%);  
– номінальна потужність розсію-
вання Pрас  або Pраб;  
– максимально допустимий струм 
Imax (тільки для датчиків струму — 
вимірювальних шунтів);  
– максимально допустима постій-
на, діюча або імпульсна напруга 
Umax;  
– температурний коефіцієнт опору 
ТКС/ TCR або αTR (±% / °С).  
Спеціальні напівпровідникові резистори з нелінійною вольт-амперною 
характеристикою (ВАХ), залежною від таких чинників, як температура (термо-
резистори), напруга (варистори).  
Терморезистори бувають з від’ємним температурним коефіцієнтом (NTC) 
опору (термістори) і з додатним температурним коефіцієнтом (PTC) опору (по-
зистори). Потужні терморезистори обох типів використовуються для обмежен-
ня пускових струмів у силових пристроях, зокрема в імпульсних джерелах жив-
лення. 
Рисунок 1.27 – Зовнішній вигляд  
гальмівних резисторів 
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Варистори – нелінійні напівпровідникові резистори, наприклад, металоо-
кисні (ZnO), у яких у разі досягнення на них напруги більше певного порогово-
го значення починає різко падати опір (до часток одиниць Ом). До цього моме-
нту опір варистора залишається достатньо високим, до десятків кОм (залежно 
від типу), і варистор практично не споживає енергії. У разі подальшого підви-
щення вхідної напруги, напруга на варисторі та елементі, що захищається, під-
вищується неістотно, струм через варистор різко зростає. Варистори мають си-
метричну ВАХ із пороговою напругою 10–1000 В і мають здатність поглинати 
(розсіювати) високоенергетичні імпульси перенапруги зі струмами до декількох 
кілоампер у імпульсі.  
Завдяки цим особливостям варистори використовуються для обмеження 
імпульсної перенапруги, що виникає у разі швидких перемикань силових клю-
чів (зокрема, тиристорів), наприклад, у мережах змінного струму.  
Основні параметри варисторів [18]:  
– максимальна величина постійної (імпульсної) напруги «відкривання» 
варистора при класифікаційному струмі (частіше всього 1 мА) Umax=;  
– максимальна величина діючої змінної напруги «відкривання» варистора 
при нормованому струмі Umax~;  
– максимальний імпульсний струм Imax;  
– максимальна середня величина потужності розсіювання Pmax;  
– максимально допустима за час дії імпульсу енергія Emax.  
Різноманітну гамму варисторів – за пороговою напругою, максимальним 
імпульсним струмом, енергією, що поглинається, і конструктивному виконан-
ню — випускає провідна за пасивними компонентами фірма EPCOS: дискові 
(S14Kxx.S20Kxxx), квадратні вивідні (Q14/Q20) і блокові (B32/B40/ B60/B80). 
Загальні параметри варисторів: час відгуку – не більше 25 нс; перевантажуваль-
на здатність – не менше 2500 В; Rізол – не менше 1000 МОм; Т=–40+85°С. Наве-
демо інші параметри сильнострумових варисторів цієї фірми для використання 
з боку однофазної і трифазної мережі змінного струму [18]:  
–  Дисковий S20K275E3: Umax~=275 B (діюче), Umax= = 430 B (1 мA) ±10 %; 
Imax = 12000 A в імпульсі (8/20 мкс); Еmax= 260 Дж (2 мс); Pmax= 1 Вт; габарити: 
Ø22,5 мм, товщина (b) 6,3 мм.  
–  Квадратний вивідний Q20K300: Umax~=300 B (діюче), Umax==470 B        
(1 мA) ±10 %; Imax=15000 A в імпульсі (8/20 мкс); Еmax=235Дж (2 мс);      
Pmax=1,2 Вт; габарити: 10×22,5×6,1 мм.  
– Блочний B80K460: Umax~= 460 B, Umax= = 750 B (1 мA) ±10 %;                
Imax = 100000 A в імпульсі (8/20 мкс), Еmax= 2500 Дж (2 мс); Pmax= 2 Вт; габарити: 
135×118×27 мм.  
Конденсатори класифікуються за видом діелектрика. 
Конденсатори з органічним діелектриком виготовляються звичайно намо-
туванням тонких довгих стрічок конденсаторного паперу, плівок або їх комбі-
нації з металізованими або фольговими електродами.  
У конденсаторах з неорганічним діелектриком використовуються: кера-
міка, скло, склоемаль, склокераміка і слюда. Обкладки виконуються у вигляді 
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тонкого прошарку металу, що нанесений на діелектрик шляхом безпосередньої 
його металізації, або тонкої фольги.  
У конденсаторах з оксидним діелектриком (стара назва – електролітичні) 
як діелектрик використовують оксидний шар, що утворюється на аноді. Залеж-
но від матеріалу анода оксидні конденсатори підрозділяються на алюмінієві, 
танталові і ніобієві.  
Варто зазначити, що поряд із головним параметром – ємністю – конденса-
тори мають: активний опір RS – еквівалентний послідовний опір, що оцінює 
втрати енергії на нагрівання і LS – еквівалентну послідовну індуктивність. Ці 
параметри мають суттєвий вплив на процеси комутації в силових колах перет-
ворювальних пристроїв і на вибір конденсатора конкретного призначення. 
Конденсатори характеризуються такими параметрами [18]:  
– номінальна ємність Cном із допуском  ±γC (%);  
– температурний коефіцієнт ємності (ТКЕ) — αT C;  
– максимально допустима робоча напруга (номінальна, постійна) Uном або 
Umax=;  
– максимально допустима змінна напруга Uf  або Umax~;  
– максимально допустимий змінний струм (номінальний струм) Iном;  
– максимально допустима реактивна потужність Q;  
– тангенс кута діелектричних втрат tgδ за нормованої частоти роботи;  
– опір електроізоляції RСізол, що визначає струм витоку конденсатора Iвт; 
– тепловий опір Rth точки перегрівання  – оточуюче середовище.  
 На термін роботи конденсатора значно впливає напруга (для електроліти-
чних конденсаторів зменшення напруги на 21 % збільшує ресурс використання 
вдвічі) і температура. 
У колах постійного струму використовують електролітичні конденсатори. 
Основні параметри алюмінієвих електролітичних конденсаторів фірми «EPCОS 
AG» (серія В43456 ÷ В43560): Uном=350, 400, 450 В, імпульсна напруга 
UІМП=1,1Uном, Cном =1000÷18000 мкФ, γC = ± 20 %, tgδ = 0,2 (максимальне зна-
чення за f = 100Гц, Т = 20 ºС), еквівалентний послідовний власний опір                
LS = 13÷20 нГн, RS = 9÷220 мОм, загальний опір Z = 9÷190 мОм (f = 10 кГц,        
Т = 20 ºС), припустиме діюче значення пульсацій струму IПmax= 8,2÷58 А           
(f = 100 Гц, Т = 85 ºС при базовому охолодженні), робоча температура                
–25/+105 ºС. Термін служби за Т = 40 ºС і Uном – більше 250000 годин (28,5 років 
безперервної роботи), за Т=85 ºС і Uном – більше 12000 годин (1,37 років безпе-
рервної роботи). Зовнішній вигляд конденсаторів наведено на рисунку 1.28. 
Як видно з поданих даних, робоча температура має суттєве значення, то-
му під час вибору конденсатора за ємністю і робочою напругою необхідно ви-
значити діюче значення струму і потужність втрат ( δtgIURIP S ⋅⋅=⋅= 2 ). Згід-
но з цим розраховується температура PRTT thOC ⋅+= . 
Наявність LS разом із паразитною індуктивністю з’єднань LЗ у контурі 
комутації інвертора напруги (див. п. 4.2), що утворюється конденсатором і дво-
ма послідовно з’єднаними ключами, обумовлює перехідні перенапруги під час 
перемикання ключів.  
 37
 
Для обмеження перенапруги безпосередньо на затисках ключів встанов-
люються снаберні конденсатори, що поглинають енергію, яка накопичується у 
означених вище індуктивностях.  
Кращі показники для використання у колах постійного струму мають не-
полярні плівкові конденсатори, що більш пристосовані до імпульсних складо-
вих струму і мають властивість самовідновлення у разі пробою діелектрика. 
Основні параметри конденсаторів фірми «EPCОS AG»: Uном=700 ÷ 6600 В,       
Cном = 80 ÷ 30000 мкФ, γC = ± 10 %, номінальна енергія до 18000 Дж, Iном – до    
300 А, максимальний струм IМАХ до 950 А, піковий струм IР до 200 кА,             
tgδ = 0,0002, еквівалентний послідовний власний опір  LS до 100 нГн, стала часу 
власного розряджання 10000сСІЗ ≥⋅= Rτ , робоча температура  -25/+105 ºС. Те-
рмін служби 100000 годин (11,4 років безперервної роботи).  
Снаберні конденсатори з поліпропіленової плівки, що металізована з од-
ного боку. Основні параметри конденсаторів фірми «EPCОS AG»: Uном для пос-
тійного/змінного струму 850/450 ÷ 2000/800 В, Cном = 0,022 ÷ 2,2 мкФ,                       
γC = ±(5 ÷ 20)%, tgδ = 0,0005 (f = 1 кГц, Т = 20 ºС),  tgδ = 0,003 ÷ 0,005                 
(f = 100 кГц, Т = 20 ºС), RS = 3 ÷ 70 мОм при f = 100 кГц, припустиме діюче зна-
чення струму Imax=4 ÷ 17 А за f = 100 кГц, du/dt = 450 ÷ 4500 В/мкс, робоча тем-
пература -55/+100 ºС.  
Плівкові конденсатори для використання у колах змінного струму. Осно-
вні параметри конденсаторів фірми «EPCОS AG»: Uном = 500 ÷ 2100 В, макси-
мальна напруга, що повторюється 630 ÷ 2600 В, максимальна імпульсна напру-
га  UІМП = 860 ÷ 3600 В, Cном = 0,1 ÷ 220 мкФ, γC = ± 10 %, tgδ=0,0002 – 0,005, 
(максимальне значення за f = 100 Гц, Т = 20 ºС), еквівалентний послідовний 
власний опір  LS = 50 ÷ 220 нГн, RS = 1,2 ÷ 54 мОм, припустиме діюче значення 
Рисунок 1.28 – Зовнішній вигляд конденсаторів: 
а) змінного струму СНОМ = 443 мкФ, UHOM = 2400 B, 
б) постійного струму СНОМ = 470 мкФ, UHOM = 450 B 
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струму Imax = 10 ÷ 80 А, максимальне значення струму, що повторюється          
25 ÷ 5000 А,  максимальне значення викиду струму 60 ÷ 12500 А, стала часу 
власного розряджання с10000СІЗ ≥⋅= Rτ , робоча температура -55/+85 ºС. Тер-
мін служби до 100000 годин. 
Дроселі (реактори). Використовуються як індуктивний елемент для об-
меження (струмообмежувальні реактори) і згладжування (згладжувальні дросе-
лі) струму, у фільтрах тощо. Дроселі бувають однофазні і трифазні, низькочас-
тотні (НЧ) і високочастотні (ВЧ). НЧ виконуються на броньових або                
П-образних витих осердях з електротехнічної тонкої (0,35 мм і менше) сталі. 
Згладжувальні дроселі виконуються з немагнітним зазором, який зміщує зна-
чення струму насичення магнітного кола в більший бік. НЧ-дросель (без зазора) 
використовується у вхідних колах змін-
ного струму. Зовнішній вигляд трифаз-
ного НЧ- дроселю наведений на рисунку 
1.29. 
Для роботи на частоті перетворен-
ня і її гармоніках ВЧ-дроселі найчастіше 
виконуються на тороїдальних осердях із 
магнітодіелектриків. Спочатку застосо-
вувалися тороїдальні осердя з альсіферу 
з низьким значенням магнітної проник-
ності µ = 40÷60, а потім з Мо-пермалою 
(МП) з більш високим значенням µ (140; 
250). Також застосовуються Ш-образні 
броньові осердя з феритів із низькими 
значеннями µ  (400–1000) і із зазором. На 
високих частотах (більше 3 МГц) ефек-
тивність дроселів підвищується, якщо на 
їх виводи (дроти) надіти трубки або на-
мистини (beads) з фериту з низькою магнітною проникністю, наприклад марок 
М400НН, М600НН.  
Основні параметри дроселів:  
– номінальна індуктивність L;  
– відхилення (допуск) від номінального значення індуктивності ±δL (%);  
– максимальний струм IМАХ (діюче або середнє значення);  
– максимальне значення допустимої напруги UМАХ;  
– активний опір обмотки дроселя RL;  
– робоча fраб і резонансна fрез(f0) частоти.  
Додатково для ВЧ-дроселів можуть указуватися приведена паразитна єм-
ність СL обмотки і добротність QL. Для нормальної роботи дроселів необхідно 
дотримувати fраб<<fрез, щоб виключити вплив власного паразитного коливаль-
ного контуру дроселя на його індуктивний опір. Величини fрез, СL і QL визнача-
ються згідно з виразами:  fрез=1/2π(LCL)0,5; CL=[(2πfрез)2L]-1;  QL = 2πfрез/RL. 
Датчики струму і напруги. Призначені для перетворення струму і на-
пруги, що вимірюється у силових колах пристроїв, у пропорційний їм сигнал 
Рисунок 1.29 – Зовнішній вигляд  
трифазного НЧ-дроселю 
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напруги на виході. Вони також забезпечують гальванічне розв’язання (електри-
чну ізоляцію) вихідних кіл від силових кіл, де здійснюється вимірювання. Для 
синусоїдального струму використовуються трансформатори напруги і струму.  
За відсутності потреби гальванічного розв’язання кіл незалежно від хара-
ктеру струму у силовому колі використовуються резистивні розподілювачі на-
пруги та шунти. Забезпечення гальванічного розв’язання кіл досягається вико-
ристанням додаткових пристроїв для підсилення і розв’язання вихідного 
сигналу і вхідного. Останні потребують ізольованих джерел живлення. 
Найбільш універсальними у наш час є датчики, що використовують ефект 
Хола. Вони випускаються у вигляді модуля з живленням ±15(24) В і мають то-
чність перетворення до 1 %. Залежно від вимірюваних величин випускаються в 
корпусах під печатний монтаж або як окремі прилади.  
Зовнішній вигляд модулів для вимірювання струму і напруги фірми LEM 
наведений на рисунку 1.30.  
 
При цьому дріт (шина), у якому вимірюється струм, вставляється безпо-
середньо у вікно модуля. 
 
1.4 Основні параметри перетворювачів 
 
Для перетворювачів енергії властиві певні показники, що оцінюють якість 
перетворення електричної енергії і вплив на мережу живлення. 
Для випрямлячів: 
– середні (постійні) значення випрямлених напруги і струму (UСР, IСР або 
U0, I0 або Ud, Id – індекс від англ. direct current) визначаються згідно з (2.2); 
– коефіцієнт перетворення за напругою або струмом: 
КН =UСР/UВХ,         КС =ІСР/ІВХ,  
де UВХ ,  ІВХ – діючі значення першої гармоніки вхідної напруги і струму; 
– коефіцієнт пульсацій - відношення амплітуди найбільш яскраво вира-
женої, як правило, першої за номером у розкладанні (2.1) гармоніки (ця гармо-
Рисунок 1.30 – Зовнішній вигляд модуля: а) для вимірювання струму;  
б) для вимірювання напруги 
а) б) 
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ніка має частоту mω, 2mω, 3mω, ..., де m - кількість пульсацій за період напруги 
мережі) до середнього значення:   KПН = Um(k) /UСР,   KПС= Іm(k) /ІСР. 
Загальні показники силових напівпровідникових перетворювачів (СНП): 
– коефіцієнт потужності – визначається з боку мережі змінного струму, 
як відношення активної потужності, що споживається від мережі до повної по-
тужності  
χ=Р1/S1, 
де   S1 – повна потужність 111 IUS = , Р1 – активна потужність, що спожи-
вається перетворювачем РРР Н1 ∆+= , РН – потужність, що віддається у нава-
нтаження, ∆Р – витрати потужності під час перетворення.  
ККД перетворювальних пристроїв прагне до одиниці, тому нPP ≈1 ; 
– коефіцієнт гармонік (коефіцієнт несинусоїдальності або THD – total 
harmonic distortion) використовується відносно кіл змінного струму і визнача-
ється відношенням діючого значення вищих гармонік до діючого значення 1-ї 
гармоніки: 
коефіцієнт гармонік струму   
)1(
k
2
)k(2
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К
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коефіцієнт гармонік напруги    
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– коефіцієнт спотворення струму (напруги) використовується відносно 
кола змінного струму і  визначається як відношення діючого значення першої 
гармоніки струму до діючого значення струму           ν=І(1)/І. 
Цей коефіцієнт можна визначити через коефіцієнт гармонік  
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– зважений коефіцієнт гармонік ураховує вплив (вагу) гармонік і визна-
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– зовнішня характеристика – залежність  
напруги на виході перетворювача від струму 
навантаження U = f(IН).  
Для ідеального СНП зовнішня характерис-
тика – це горизонтальна пряма –1 (рис. 1.31). У 
реальному СНП мають місце втрати напруги в 
ключах, в активних і реактивних опорах транс-
форматора, у з’єднувальних проводах, тому  
напруга на виході реального СНП, як і у зви-
чайного джерела, зменшується зі збільшенням 
струму навантаження (залежність – 2 на рисун-
ку1.31) 
Щодо мережі живлення змінного струму СНП повинне забезпечувати 
гармонійний склад струму і напруги на рівні існуючих стандартів. Зараз діють 
жорсткі вимоги до якості струму, що споживається з мережі змінного струму 
(міжнародний стандарт IEEE-519-1992). Це, насамперед, стосується вищих гар-
монік вхідного струму. У таблиці 1.7 наведені дані IEEE-519-1992 [37] до гар-
монійного складу струму залежно від струму короткого замикання IКЗ (I(1)MAX – 
максимальне значення 1-ї гармоніки навантаження) 
 
Таблиця 1.7 – Відносні значення гармонік вхідного струму 
 IКЗ /I(1) MAX Порядок непарної гармоніки 
k<11 11< k<17 17< k<23 23< k<35 35< k THDi,% 
<20 4,0 2,0 1,5 0,6 0,3 5,0 
20<50 7,0 3,5 2,5 1,0 0,5 8,0 
50<100 10,0 4,5 4,0 1,5 0,7 12,0 
100<1000 12,0 5,5 5,0 2,0 1,0 15,0 
>1000 15,0 7,0 6,0 2,5 1,4 20,0 
 
Що стосується напруги, згідно з IEEE-519-1992 значення THDU ≤ 5 % при 
цьому відносна амплітуда гармонік U(k)/U(1) ≤ 3 %.  Відповідно до ДСТУ 13109-
97 [5] коефіцієнт несинусоїдальності напруги в % приведено у таблиці 1.8. 
 
Таблиця 1.8 - Коефіцієнт несинусоїдальності напруги 
Нормально допустиме значення 
 при UЛ, кВ 
максимально допустиме значення  
 при UЛ, кВ 
0,38 6÷20 35 110÷330 0,38 6÷20 35 110÷330 
8,0 5,0 4,0 2,0 12,0 8,0 6,0  3,0 
 
 Забезпечення відповідних показників СНП досягається використанням 
відповідних схемних рішень, фільтрів, про що мова йде у подальшому. 
U
0
1
2
I H
Рисунок 1.31 – Зовнішня 
характеристика СНП 
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2 ВИПРЯМЛЯЧІ І ВЕДЕНІ МЕРЕЖЕЮ ІНВЕРТОРИ 
 
У цьому розділі розглядаються пристрої, що здійснюють перетворення і 
передавання енергії між колами змінного і постійного струму. Комутація вен-
тилів у схемі природна і здійснюється за рахунок джерела змінного струму.   
 
2.1 Некеровані випрямлячі 
 
Некеровані випрямлячі призначені для перетворення змінної напруги в 
постійну нерегульованої величини. Знаходять як самостійне використання у 
якості джерела постійного струму, так і входять до складу більшості перетво-
рювальних пристроїв. 
 
2.1.1 Структура випрямлячів 
 
На вході (рис. 2.1) для перетворення 
змінної напруги джерела U1 (діюче зна-
чення) до значення U2, що забезпечує 
необхідний рівень напруги на виході ви-
прямляча, встановлюють силовий тран-
сформатор (TV). Окрім того, трансфор-
матор може використовуватися  для 
перетворення кількості фаз напруги. 
Подальший процес перетворення міс-
тить у собі низку послідовних етапів – 
випрямлення, згладжування і стабіліза-
цію, що ілюструють часові діаграми на 
рисунку 2.1, де зображені миттєві зна-
чення напруги. 
На стадії випрямлення змінна на-
пруга U2 з виходу TV за допомогою ве-
нтильної групи (ВГ), яка складається з 
декількох вентилів – випрямних діодів, 
перетворюється в пульсуючу напругу 
одного напрямку  uВ. Форма кривої uВ, як 
показано нижче, залежить від схеми ви-
прямлення – спільним є те, що значення 
uВ періодично змінюється (пульсує). 
Якщо навантаження увімкнути безпосе-
редньо на вихід ВГ, то струм у ньому 
iН=uВ/RН – також буде пульсуючим. 
Відомо, що періодичну несинусої-
дальну функцію можна розкласти в гар-
монійний ряд Фур’є, який для напруги 
uВ(ωt) має вигляд 
Рисунок 2.1 – Структура  
некерованого випрямляча 
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uВ(ωt)=U0+U1m⋅sin(ωt+ψ1)+U2m⋅sin(2ωt+ψ2)+...+Ukm⋅sin(kωt+ψk),    ( 2.1) 
 
де U0 - постійна складова (нульова гармоніка),  u1=U1m⋅sin(ωt+ψ1) – 1-ша 
гармоніка напруги uВ з амплітудою U1m і частотою мережі – ω, наступні складо-
ві – вищі гармоніки u2,...,uk напруги uВ з амплітудами U2m ...Ukm і кратними ω ча-
стотами 2ω,..., kω. 
Постійна складова розкладання (2.1) визначається як середнє за період 
значення uВ  
    U0 = UCP =Ud= ∫
T
T 0
1
uВ(t)⋅dt.      (2.2) 
 
Амплітуди змінних складових можна визначити виходячи з амплітуд си-
нусного та косинусного рядів (див. п. 2.1.3). 
Для струму iН розкладання має аналогічний вигляд. Таким чином, випря-
млені uВ та iН можна подати у вигляді суми постійної і змінних їхніх складових. 
Наприклад, криву пульсуючої напруги uП 
(рис. 2.2) можна отримати, склавши напруги 
UО і u1, чому відповідає розкладання   
uП = U0 + U1m·sinωt. 
Реальні криві випрямленої напруги мають 
більш складний вигляд і, відповідно, більшу 
кількість гармонійних складових. Діючі зна-
чення напруги і струму, що пульсують: 
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На відміну від постійного струму, де UCР=U, 
IСР=I, діючі значення пульсуючих напруги і 
струму U>UCР, I>IСР. Корисними для приймачів постійного струму є лише сере-
дні значення напруги UСР і струму IСР. Наявність гармонійних складових обу-
мовлює додаткові витрати енергії на нагрівання. Пульсації струму в машинах 
постійного струму викликають шкідливі пульсації електромагнітного моменту. 
Практично неприпустимі пульсації напруги живлення для електронних при-
строїв. 
Для зниження пульсацій випрямленої напруги (струму) до припустимого 
для навантаження значення, застосовують згладжувальні фільтри (ЗФ) із за-
стосуванням реактивних L і C елементів. При цьому змінні складові не прохо-
дять крізь фільтр – виділяються на ньому, а на виході отримують практично не-
змінне значення U0. Реальне значення напруги на виході фільтру UФ (рис. 2.1) 
має деякі пульсації відносно значення U0, які значно менші ніж  пульсації uВ. 
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Рисунок 2.2 –  
Розкладання пульсуючої 
напруги  в ряд Фур’є 
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 Для живлення електронних пристроїв звичайно використовують стабілі-
затор напруги (СТ), що забезпечує постійність напруги на навантаженні із 
змінюванням його опору, або напруги живлення U1. У деяких випадках елемен-
ти, що подані на рисунку 2.1, можуть бути  відсутніми (наприклад, TV, якщо 
напруга U1 відповідає значенню потрібної напруги на навантаженні, або стабі-
лізатор, якщо стабілізації напруги не потребується). 
 
2.1.2  Основні схеми випрямлення 
 
Для спрощення аналізу роботи розглядаються ідеалізовані схеми випрям-
лячів.  При цьому нехтуємо активним і реактивним опорами мережі змінного 
струму (силового трансформатору) і вважаємо вентилі (ключі) схеми ідеальни-
ми (нехтуємо прямим падінням напруги і процесами перемикання).  
Однофазна однонапівперіодна схема. Навантаження (рис. 2.3, а) підк-
лючено до трансформатора TV за допомогою діода VD. Змінна напруга на вихо-
ді TV u2=U2m⋅sinωt (рис. 2.3, б). У позитивний напівперіод u2 діод VD відкритий. 
Якщо прямим падінням напруги на діоді ∆UПР нехтувати, вважаючи його ідеа-
льним, то напруга u2 повністю надходить до навантаження, тобто uН=u2 і струм 
iН=uН/RН. У негативний напівперіод u2 (знаки на рисунку 2.3, а у дужках) VD 
закритий. Якщо нехтувати зворотнім струмом, то iН=0, uН= 0. При цьому нега-
тивна напівхвиля  u2 прикладена до діода uVD=u2 (рис. 2.3, б), що є для нього 
зворотною напругою. Її амплітуда U2m є максимальною зворотною напругою 
діода UЗВМАХ=U2m. Процеси, що розглянуті, періодично повторюються. 
Таким чином, у схемі використовується лише один (позитивний) напівпе-
ріод змінної напруги. Струм і напруга на навантаженні пульсують від нуля до 
максимуму. Кількість пульсацій за період напруги мережі – m=1. 
 Згідно з (2.2) середнє значення випрямленої напруги 
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Амплітуда найбільшої (першої) гар-
моніки в розкладанні (2.1) напруги 
uН(t), що має частоту мережі ω, дорів-
нює половині від загального значення 
амплітуди пульсації напруги наванта-
ження U2m, тобто U1m=0,5⋅U2m. 
 Коефіцієнт пульсацій   
KП=U1m/UCP=0,5⋅U2m/0,318⋅U2m=1,57. 
Середнє значення струму діода   
IVDCP= IНСР=UСР/RН. 
Вибір діода VD здійснюється за умов: 
IПРМАХ≥ KЗ⋅ IVDCP = (1,3-1,5)⋅IНСР,  
UЗВМАХ≥ KЗ⋅U2m = (1,3-1,5)· 2 ·U2,  
де KЗ=1,3÷1,5 – коефіцієнт запа-
су. 
Трансформатор. Розрахункова 
(типова) потужність трансформатора 
2
21 SSST
+
= , 
де S1, S2 – розрахункові потуж-
ності первинної і вторинної обмоток. 
Розрахункова потужність вто-
ринної обмотки визначається діючими 
значеннями напруги і струму  
d
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, 
де Рd=РСР=UCPICP – потужність, 
що передається у навантаження постійними складовими струму і напруги. 
Діюче значення струму первинної обмотки можна визначити із рівняння 
магніторушійних сил трансформатора, якщо нехтувати струмом намагнічуван-
ня. З урахуванням змінних складових струму вторинної обмотки і12=(і2 - ІСР) 
2CP211 w)Ii(wі −−=⋅ , 
де w1, w2 – кількість витків первинної і вторинної обмоток.  
Звідси   
n
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−
−=  (n =w1/w2 – коефіцієнт трансформації). 
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Рисунок 2.3 – Однофазна  
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 Наявність постійної складової струму вторинної обмотки обумовлює до-
датковий магнітний потік, що насичує залізо трансформатора. Це явище нази-
вають примусовим намагнічуванням трансформатора. В наслідок чого зростає 
намагнічувальний струм, потрібний переріз дроту первинної обмотки і розмір 
трансформатора. Потужність трансформатора значно завищена. 
У подальшому для зручності порівняння розрахункові параметри схем 
випрямлення зведені в таблицю (див. табл. 2.1). 
 
Однофазна двонапівперіодна  схема випрямлення з нульовим виводом. 
Вторинна обмотка трансформатора TV (рис. 2.4, а) має вивід від середньої точ-
ки (нульовий вивід – n), відносно якого напруги u21 і u22 змінюються у протифа-
зі (зсунуті за фазою на 180° (рис. 2.4, б)). Напруга навантаження формується 
почерговим відкриванням діодів VD1 і VD2: на відрізку (0; pi) u21>0, відкрито 
VD1, uН=u21, iН =i1; на відрізку (pi; 2pi) u22> 0, відкрито VD2, uН=u22, iН=i2 тощо.  
Таким чином, використовуються обидва напівперіоди напруги мережі – 
струм у навантаженні iН=uН/RН=(i1+i2)  безперервний. Кількість пульсацій ви-
прямленої напруги за період напруги мережі – m = 2. Частота основної гармоні-
ки (за номером  k = 2 у (2.1)) f = 2·50= 100 Гц. Оскільки випрямлена напруга 
складається з двох напівхвиль, значення UСР (табл. 2.1) буде вдвічі більше, ніж в 
однонапівперіодній схемі за U21 =U22 =U2 .  
Унаслідок того, що діоди працюють по черзі, струм крізь кожний діод 
дорівнює половині випрямленого струму IVDCP= 0,5·IНСР=0,5·I0.    Коли струм 
прямує крізь один діод (наприклад, VD1), до другого (VD2) прикладена зворот-
на напруга всієї вторинної обмотки трансформатора (U21 +U22 =2U2), тобто мак-
симальна зворотна напруга діода UЗВМАХ = 2U2m .  
Однофазна мостова двонапівперіодна схема випрямлення. Складається 
(рис. 2.5, а) з двох пар діодів, що працюють почергово VD1, VD4 і VD2, VD3. У 
позитивний напівперіод напруги u2 (полярність напруги на рисунку 2.5, а пока-
зано без дужок) діоди VD1, VD4 увімкнуті в прямому напрямку, а VD2, VD3 у 
зворотному. Струм  i14  прямує крізь діод VD1 до точки " c ", а далі на наванта-
ження RН – до точки «d» і крізь відкритий діод VD4 до правого затискача обмо-
тки трансформатора. Струм від точки «d» при цьому не має змоги надходити до 
діода VD2 тому, що на його катоді потенціал вищий, ніж у точці "d", тобто цей 
діод закритий. У негативний напівперіод (полярність u2 показана в дужках) 
струм i23 прямує крізь діоди VD2, VD3, а VD1, VD4 закриті, струм навантаження 
iН має при цьому також напрямок від «c» до «d». Так само як і у схемі (рис. 2.4) 
використовуються обидва напівперіоди напруги джерела u2. Значення UСР 
(табл. 2.1) визначається аналогічно. Зворотною напругою для закритих діодів є 
вторинна напруга трансформатора (рис. 2.5, б). Назву «мостова» схема отрима-
ла через те, що навантаження RН ввімкнено як «місток» між точками «c» і «d»  
катодної групи вентилів (VD1 і VD3, з’єднані катодами) і анодної групи венти-
лів (VD2 і VD4, з’єднані анодами). При цьому струм навантаження завжди пря-
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мує крізь один діод із катодної групи із один з анодної. Через те, що діоди пра-
цюють почергово, струм крізь один діод IVDCP= 0,5⋅IНСР. 
Відзначимо, що в однофазних схемах перемикання діодів здійснюється 
при зниженні струму до нуля, тобто комутація зводиться лише к зміні стану – 
вмикання/вимкнення. 
Трифазна схема випрямлення з нульовим виводом. Містить у собі         
(рис. 2.6) трифазний трансформатор (TV), вторинні обмотки якого з’єднані  зір-
кою, вентильну групу з трьох діодів VD1, VD2, VD3, катоди яких з’єднані  (за-
тискач d), а аноди поєднані з відповідними затискачами «a», «в», «c» вторинної 
обмотки трансформатора.  
Рисунок 2.5 – Однофазна  
мостова  схема випрямлення: 
    а) схема принципова; 
б) діаграми роботи 
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Навантаження увімкнено між за-
тискачем d і нульовим виводом (n) 
трансформатора. Струм у навантажен-
ні забезпечується почерговим підклю-
ченням RН до відповідної фази транс-
форматора (у зв’язку з цим середній 
струм діода IVDCP дорівнює 1/3 випрям-
леного струму – таблиця 2.1). При 
цьому відкрито діод фази, напруга якої 
u2Ф найбільш позитивна. Так, на інтер-
валі (а, в) (рис. 2.7) напруга u2а більша 
за u2В і u2С – відкрито VD1, uН=u2а. При 
цьому потенціал точки d –  ψd = u2a>0, 
а потенціали анодів VD2, VD3 відносно 
ψd негативні, тому діоди VD2, VD3 за-
криті. Коли відкрито діод VD1, зворот-
на напруга на VD2 і VD3 визначається 
лінійними напругами вторинних обмо-
ток трансформатора u2ав і u2ас. Звідки 
значення UЗВМАХ = U2Лm. На відрізку (в, 
с) напруга u2В – більша за u2а і u2С – ві-
дкрито діод VD2, uН = u2В (VD1, VD3 – 
закриті) і т.д. Точки а, в, с (рис. 2.7) на-
зивають точками природної комута-
ції, у них стається зміна діодів, що 
проводять струм. Крива випрямленої 
напруги uН повторює при цьому пози-
тивну обвідну фазних напруг на вто-
ринній обмотці трансформатора, струм 
iН=uН/RН, значення UСР наведене в таб-
лиці 2.1.  
Наявність постійної складової 
фазних струмів вторинної обмотки 
трансформатору призводить до приму-
сового намагнічування осердя [21]. 
Одним із негативних явищ при цьому є 
виникнення гармонійних складових 
струму, що споживається з мережі. Все 
це призводить до необхідності збіль-
шення перерізу осердя і, відповідно, 
потужності трансформатора. Для уни-
кнення цих факторів первинні обмотки 
трансформатора необхідно з’єдну-
вати за схемою «трикутник».    
Рисунок 2.7 – Діаграми роботи  
трифазної схеми з нульовим  
виводом                
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Трифазна мостова схема випрямлення. Містить (рис. 2.8) дві послідовно 
з’єднані (узгоджено) з боку постійного струму вентильні групи: катодну VD1, 
VD2, VD3 і анодну VD4, VD5, VD6. З боку змінного струму ці групи з’єднані 
паралельно (живляться від однакових фаз змінного струму). Легко перекона-
тись, що кожна з них повторює роботу трифазної схеми з нульовим виводом 
(рис. 2.7), навантаження при цьому ввімкнено між затискачами d та e, тобто на-
пруга на ньому   
         uН = ψd - ψe.                                                     (2.3) 
 
Катодна група працює так, як показано вище для нульової схеми, тобто 
потенціал точки d змінюється за позитивною обвідною кривою фазних напруг 
(рис. 2.7 і рис. 2.9). Анодна група (VD4, VD5, VD6) працює аналогічно катодній, 
так, на відрізку a′в′ (рис. 2.9) напруга uа найбільш від’ємна і відкрито діод VD4. 
При цьому потенціал точки e - ψe змінюється за негативною ділянкою uа між 
точками a′, в′. Діоди VD5 і VD6 при цьому закриті, тому що напруги на їхніх ка-
тодах (точки в і c схеми) вищі, ніж на анодах (точка e схеми). На відрізку в′c′ 
відкрито діод VD5, а VD6 і VD4 закриті тощо.  
Таким чином, потенціал точки e змінюється за негативною обвідною кри-
вої фазної напруги (рис. 2.9). Середнє значення випрямленої напруги для като-
дної і анодної груп визначається як і у нульовій схемі випрямлення (табл. 2.1). 
За їхнім послідовним узгодженим з’єднанням з боку постійного струму отри-
муємо вихідну напругу у 2 рази більшу, ніж її значення для нульової схеми ви-
прямлення (табл. 2.1). Миттєве значення uН визначається згідно з (2.3) і зміню-
ється за обвідною лінійної напруги (рис.2.9). Так, на відрізку ac′ ψd=ua, ψе=uв, 
тобто uН=(ua – uв)=uaв; на відрізку c′в uН=uac і т.д.  
Струм iН = uН/RН  за формою повторює криву вихідної напруги і в кожну 
мить часу прямує крізь пару діодів (один із катодної, другий з анодної груп), що 
характерно для мостових схем. При цьому кожний з діодів проводить струм 
лише третину періоду.  
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Рисунок 2.8 – Трифазна мостова  схема випрямлення 
а) схема принципова; б) еквівалентна схема 
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Струм, що споживається з мережі, на-
приклад, у фазі а (іа) формується з 
струму навантаження у разі вмикання 
діоду VD1 (позитивна напівхвиля) і VD4 
(негативна напівхвиля). 
Відзначимо, що у трифазних схе-
мах випрямлення струм навантаження 
безперервний і формується почерговим 
підключенням до різних фаз мережі 
змінного струму. Таким чином, кому-
тація зводиться до перемикання стру-
му з одної гілки кола до іншої. У реаль-
ній схемі випрямляча з урахуванням 
індуктивності кола змінного струму 
процес комутації займає певний час і 
суттєво впливає на випрямлену напругу.  
Порівняння схем і області ви-
користання. Вибір  схеми випрямлення 
для конкретних умов є достатньо скла-
дним завданням і передбачає врахову-
вання цілої низки факторів. Для зручно-
сті порівняння розглянутих вище схем 
випрямлення  їхні показники об’єднані  
в таблиці 2.1. Так, з точки зору забезпе-
чення найменших пульсацій напруги на 
виході перевагу має трифазна мостова  
схема випрямлення (КП = 0,057). Вона використовується практично без фільтра, 
що особливо важливо для потужних приймачів. Тому мостова схема, незважа-
ючи на велику кількість діодів, є основною для живлення двигунів постійного 
струму та інших потужних промислових приймачів. Проте може використову-
ватися і однофазна мостова схема, наприклад, на електровозах, де мережа од-
нофазна. 
 Для малопотужних приймачів, де проблема згладжування пульсацій ви-
рішується достатньо просто, або зовсім не стає, використовуються переважно 
схеми з мінімальною кількістю діодів. Наприклад, з потужностями до 10 Вт, у 
зарядних пристроях та ін., використовується однонапівперіодна схема. 
Важливим показником для обирання схеми є зворотна напруга. Так, за 
високих значень напруги U2 мостова однофазна схема має переваги порівняно з 
нульовою, хоча з однаковими UСР і КП має більшу кількість діодів, тому, що 
можна використати діоди з удвічі меншою напругою UЗВМАХ. 
 
 
 
 
 
Рисунок 2.9 – Діаграми роботи 
трифазного мостового 
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Приклад 2.1. Для живлення приймача постійного струму з UНОМ =12 В, 
IНОМ = 1 А від джерела змінного струму U1=220 В використовується випрямляч 
за схемою на рисунку 2.5, а. Визначити параметри діодів і коефіцієнт трансфо-
рмації трансформатора TV. 
Розв’язання. Поклавши значення UНОМ=UСР=12 В і IНОМ =IСР =1 А, знай-
демо значення U2 згідно з таблицею 2.1.  U2 = UСР/0,9 = 12/0,9 = 13,3 В. 
Коефіцієнт трансформації   n = U1/U2 = 220/13,3 = 16,54. 
Максимальне значення зворотної напруги на діодах (табл.2.1)  
  UЗВМАХ=U2m= 3,1322 2 ⋅=⋅U  = 18,8 В. 
Середнє значення струму крізь діод  IVDСР = IНCP /2 = 1/2 = 0,5 А.  
Згідно з цим слід обирати діоди з     
 IПРМАХ≥ КЗ⋅ IVDСР = 1,3⋅0,5 = 0,65 А; 
UЗВМАХ≥ КЗ⋅ U2m = 1,3⋅18,8 = 24,48 В. 
 
                                                                                                           
Таблиця 2.1 – Основні параметри некерованих випрямлячів під час роботи 
  на активне навантаження  
                                                        
  
Параметри 
Схеми випрямлення 
однофазні трифазні 
однонапів-
періодна 
двонапівперіодні з нульовим 
виводом 
мостова 
з нульовим 
виводом 
мостова 
Середнє значення випрям-
леної напруги, UСР=Ud 
0,45⋅U2 
0,318⋅U2m 
0,9⋅U2 
0,636⋅U2m 
0,9⋅U2 
0,636⋅U2m 
1,17⋅U2ф 
0,83⋅U2фm 
2,34⋅U2ф 
1,66⋅U2фm 
Коефіцієнт перетворення за 
напругою, КН =Ud/U2 
0,45 0,9 0,9 1,17 2,34 
Кількість діодів 1 2 4 3 6 
Середнє значення 
 струму діода, IVDСР 
IНСР 0,5⋅IНСР 0,5⋅IНСР IНСР/3 IНСР/3 
 I2/IСР pi/2 0,785 1,11 0,577 0,817 
Максимальна  
зворотна напруга на діоді, 
UЗВМАХ 
pi⋅Uср 
U2m 
pi⋅Uср 
2U2m 
1,57⋅Ucp 
U2m 
2,09⋅Ucp 
U2лm 
1,05⋅Uср 
U2лm 
Кількість пульсацій випря-
мленої напруги, m
 
1 2 2 3 6 
Частота першої гармоніки  
(f = 50m), Гц 
50 100 100  150  300 
Коефіцієнт пульсацій на-
пруги, КПН 
1,57 0,667 0,667 0,25 0,057 
Потужність трансформато-
ра ST/Pd  (Pd =UdId =UСРIСР) 
3,09 1,48 1,23 1,35 1,05 
Можливе використання без 
трансформатора 
так ні так лише в ме-
режах із ну-
льовим ви-
водом. 
так 
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2.1.3 Гармонійний склад випрямленої напруги. 
Згладжувальні фільтри 
 
 Випрямлена напруга (иВ) на виході випрямляча має пульсації  і відобра-
жається періодичною несинусоїдальною функцією, що може бути подана як 
сума гармонійних складових (ряд Фур’є).  Кількість пульсацій за період напру-
ги мережі  m (ціле число m=1, 2, 3, 6,  12, ...), таким чином, частоти гармонійних 
складових ωk мають кратність k=im  (i=1, 2, 3,....) до основної гармоніки ω. 
Діаграма випрямленої напруги 
для трифазної нульової схеми 
(m=3) подана на рисунку 2.10. 
Перша у розкладанні напруги 
иВ гармоніка має кратність 
k=m=3. Амплітуда гармонійної 
складової з кратністю k  визна-
чається згідно з [13] 
   
21121 )U()U(U )k(m)k(m)k(m += , 
 
де  1 )k(mU  і  
11
)k(mU  – амплітуди відповідно синусного та косинусного рядів. 
Їх значення визначаються як: 
 
td)tksin()
m
tcos(Umtd)tksin(uU
m
mВ)k(m ωω
pi
ω
pi
ωω
pi
pi
pi
pi
−== ∫∫
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2
0
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mВлm
ωω
pi
ω
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2
0
11
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де   Um – амплітуда випрямленої напруги, що дорівнює амплітуді фазної 
напруги на вході випрямляча, відлік часу при перетворенні загального виразу 
здійснюється для інтервалу, що виділений на рисунку 2.10. 
Отже, для m>1 (за винятком однонапівперіодної схеми) отримуємо  
 
1
12
1
12 22
−
=
−
=
k
U
k
)
m
sinUm(U dm)k(m
pi
pi
.                              (2.4) 
 
Коефіцієнт пульсацій випрямленої напруги 
 
1
2
2
−
==
kU
U
K
d
)k(m
П  .                                                 (2.5) 
 
Значення КП для основних схем випрямлення подані у таблиці 2.1. 
uВ 
0 
ωt 
π/m 
2π/m 
π/m 
T 
Рисунок 2.10 – Пульсації випрямленої 
напруги 
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Варто зазначити, що оскільки k=i·m  покращення якості випрямлення  до-
сягається збільшенням кількості фаз вхідної напруги випрямляча m, що не зав-
жди доцільно і можливо (наприклад, у однофазній мережі). Покращення гармо-
нійного складу досягається використанням згладжувальних фільтрів. 
Згладжувальні фільтри. Призначення фільтру полягає в тому, щоб, про-
пустивши на вихід постійну складову випрямленої напруги, максимально пос-
лабити змінну складову. Якість згладжування фільтра оцінюється коефіцієн-
том згладжування, який прийнято визначати відношенням коефіцієнта 
пульсацій KПВХ на вході фільтра (виході випрямляча) до коефіцієнта пульсацій 
на його виході KПВИХ для тієї ж гармоніки напруги     
вих)k(m
)вих(d
)вх(d
вх)k(m
ПВИХ
ПВХ
U
U
U
U
К
Kq ⋅== . 
Якщо нехтувати змінюванням постійної складової напруги Ud(вх)=Ud(вих)   
 
вих)k(m
вх)k(m
ПВИХ
ПВХ
U
U
К
Kq == .                                            (2.6) 
 
Дія згладжувальних фільтрів (рис. 2.11) заснована на використанні в колі 
реактивних індуктивного L і ємнісного C елементів, що здатні з вмиканням до 
джерела накопичувати енергію, та віддавати її в навантаження із зменшенням 
(припиненням) надходження енергії від джерела. Цим забезпечується рівномір-
ність надходження енергії в навантаження. 
Для потужних приймачів при значних струмах навантаження і m≥2 зви-
чайно використовують індуктивний фільтр (згладжувальний реактор (дросель)) 
LФ, який вмикається послідовно з навантаженням (рис. 2.11, а). Згладжувальний 
реактор це індуктивна котушка з феромагнітним осердям, що має немагнітний 
проміжок. Останній необхідний, щоб зсунути зону насичення магнітного кола в 
область струмів більших за робочий струм. Цим забезпечується постійність ін-
дуктивності у зоні робочих струмів.  
Діаграми роботи двонапівперіодного випрямляча з індуктивним фільтром 
подані на рисунку 2.12. Напруга і струм навантаження згладжені. Різниця між 
uB і uН, що обумовлена змінними складовими виділяється на дроселі uL=uB - uН. 
Індуктивний опір фільтра XL=ωLФ є пропорційним частоті, тобто дорів-
нює 0 для постійного струму і збільшується у разі зростання частоти струму. 
Амплітуда відповідної гармоніки струму навантаження іН (рис. 2.11, а) 
L
RН
ф
iн
R
фL
Сф
RН
Сф
а) б) в)
и
В иВ иВ
Рисунок 2.11– Згладжувальні фільтри: 
а) – індуктивний; б) – ємнісний; в) – комбінований 
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де  Um(k)вх – амплітуда гар-
моніки напруги на вході фільтру 
(виході випрямляча). 
Амплітуда відповідної гар-
моніки напруги на навантаженні 
UHm(k)=Um(k)вих=ІHm(k)RH. Коефіці-
єнт згладжування згідно з (2.6)  
 
H
2
Ф
2
H
R
)Lk(R
q
ω+
= .    (2.8) 
Звідси індуктивність фільтра  
 
12 −= q
k
RL HФ ω
 .                                                   (2.9) 
Найбільшу амплітуду має гармоніка найнижчої частоти, тобто коли k = m.   
Ємнісний фільтр.  Це конденсатор С, що вмикається паралельно наван-
таженню (рис. 2.11, б). Принцип згладжування також можна з’ясувати виходя-
чи з того, що ємнісний опір ХС =1/ωС. За умовою, що XС<<RН, постійна складо-
ва струму (ω=0, ХС=∞) надходить до навантаження без перешкод, у той час як 
змінні складові замикаються крізь конденсатор, оминаючи навантаження. 
Проте ємнісне навантаження суттєво впливає на режим роботи випрямля-
ча (про що мова йде у п. 2.2.3). Це надає деякі особливості розрахунку  ємності 
фільтру. Для прикладу, розглянемо роботу схеми однонапівперіодного випрям-
ляча (рис. 2.13) з ємнісним фільтром. 
Якщо напруга u2 зростає (рис. 2.14) і 
більша за напругу на конденсаторі uС 
(інтервали (0 - t1), (t2 - t3) на           
рис. 2.14) діод VD відкрито – струм 
iVD надходить на навантаження iН1 та 
на конденсатор – струм заряджання 
iСЗ. Конденсатор заряджається до 
значення UС≈U2m. Енергія при цьому  
накопичується в ньому. 
Починаючи з моменту t1 напруга u2 
зменшується і uС> u2 унаслідок чого діод закривається зворотною напругою з 
боку конденсатора ( + на верхній обкладці конденсатора – рис. 2.13) Наванта-
ження і конденсатор відключено від джерела – конденсатор розряджається на  
навантаження (струм iСР) – віддає йому накопичену енергію і підтримує в ньому 
струм незмінного напрямку (стала часу розряджання τ = RНС). При цьому струм 
u1 u2
i
СЗ
uH=uС
VD
RH
TV
С
i
СР
iVD iH1
+
Рисунок 2.13 – Схема  
однонапівперіодного випрямляча з  
ємнісним фільтром 
uH 
t 
t 
0 
0 
u uB 
iH 
uL 
Рисунок 2.12 – Діаграми роботи  
двонапівперіодного випрямляча з  
індуктивним фільтром 
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на навантаження RН надходить безпе-
рервно, пульсації випрямленої напруги 
(uН=uС) значно зменшуються. Пульса-
ції тим менші, чим менший струм на-
вантаження – більше RН (конденсатор 
повільніше розряджається). 
У випадку RН = ∞ (режим холос-
того ходу) напруга UС=UН=U2m ідеа-
льно згладжена (рис. 2.14), коефіцієнт 
пульсацій KП=0. Зовнішня характерис-
тика випрямляча з фільтром наведена 
на рисунку 2.15 (крива – 2). 
З порівняння зовнішніх характе-
ристик випрямляча з ємнісним фільт-
ром (характеристика – 2) і без нього 
(характеристика – 1) виходить, що 
ефективність фільтра із зростанням навантаження знижується. За великих 
струмів краще згладжування досягається збільшенням ємності С фільтра (хара-
ктеристика – 3).   
Ємність конденсатора С у першому наближенні можна розрахувати у та-
кий спосіб (вважаємо лише першу гармоніку випрямленої напруги). Якщо нех-
тувати часом заряджання конденсатора [4] від мережі (інтервал часу (t2-t3) на 
рис.2. 14) заряд, що передається від нього у навантаження при струмі наванта-
ження IH=Id становить ∆q=Id·tP=Id·T (tP – час ро-
зряджання), оскільки Т=2π/ω, отримуємо 
∆q=(Id·2π)/ω. З іншого боку цей заряд ∆q=С·∆ud, 
де ∆ud - спадання напруги на інтервалі розря-
джання конденсатора, що дорівнює подвійній 
амплітуді 1- ї гармоніки випрямленої напруги 
∆ud=2КП·Ud (КП – коефіцієнт пульсацій). Звідси  
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ω
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. 
Для двонапівперіодних схем випрямлення вра-
ховуємо другу гармоніку (tP=T/2), відповідно 
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=
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22
. Оскільки час 
заряджання конденсатора не враховано, значення його ємності дещо завищено 
(у 1,2 – 1,3 рази).  
Для трифазної нульової схеми 
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d
UK
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⋅⋅⋅
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, для трифазної мостової 
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d
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Рисунок 2.15 – Зовнішні  
характеристики  
однонапівперіодної схеми 
випрямлення 
t
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Рисунок 2.14 – Діаграми роботи  
однонапівперіодного випрямляча  
з ємнісним фільтром 
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Варто зазначити, що в реальних схемах з урахуванням індуктивного та 
активного опорів вхідних кіл випрямлячів коефіцієнт пульсацій зменшується.  
Комбіновані фільтри. Для поліпшення згладжування використовують комбі-
новані LC (RC) фільтри (рис. 2.11, в). Методика їх розрахунку подана у [21]. 
Приклад 2.2. Розрахувати індуктивний та ємнісний фільтри для однофа-
зного мостового випрямляча, що отримує живлення безпосередньо від мережі з 
напругою U=220 В при опорі навантаження RН=50 Ом. Коефіцієнт пульсацій 
напруги навантаження КПН = 0,2. Як зміниться ефективність фільтрів, якщо на-
вантаження збільшиться вдвічі (RН =25 Ом). 
Розв’язання. Середнє значення випрямленої напруги для однофазної мо-
стової схеми випрямлення становить (табл.2.1)  Ud = 0,9U = 0,9·220 =198 В.  
За двох пульсацій за період (m=2) кратність гармонік напруги k=im=2i. 
Найбільша з гармонік має кратність k=2.  
Коефіцієнт пульсацій випрямленої напруги згідно (2.5) КП=2/(22-1)=0,667. 
Індуктивний фільтр. Коефіцієнт згладжування фільтра становить  
335,3
2,0
667,0
===
ПН
П
К
Кq . 
Індуктивність фільтра згідно з (2.9)   
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При зменшенні опору навантаження вдвічі коефіцієнт згладжування фі-
льтра становить згідно з (2.8)   
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Таким чином, фільтр стає більш ефективним майже вдвічі. 
Ємнісний фільтр. Ємність конденсатора фільтра  
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Якщо опір навантаження зменшиться вдвічі, то коефіцієнт пульсацій на 
навантаженні збільшиться вдвічі і становить КПН = 0,4, тобто ємнісний фільтр із 
зростанням навантаження стає неефективним. 
 
2.2 Особливості роботи випрямлячів на різне навантаження. 
Гармонійний склад вхідного струму 
У попередньому підрозділі розглянуті основні схеми випрямлення та їх 
робота на активне навантаження з позиції формування вихідної напруги. Проте 
робота випрямляча на різне навантаження має свої особливості. За великих по-
тужностей суттєвим є вплив випрямляча на мережу змінного струму, як нелі-
нійного навантаження, що поряд з споживанням реактивного струму є джере-
лом вищих гармонік. 
Отже розглянемо основні особливості роботи на різне навантаження мос-
тових схем випрямлячів як найбільш розповсюджених. При цьому струм, що 
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споживається від мережі змінного струму, є несинусоїдальним і його гармоній-
ний склад значною мірою  визначається характером навантаження.  
 
2.2.1 Робота на активне навантаження 
  Однофазна мостова схема випрямлення (п. 2.1.2). Діаграми напруги і 
струмів подані на рисунку 2.16. Позитивна напівхвиля формується при вмикан-
ні пари діодів VD1, VD4, нега-
тивна при вмиканні VD2, VD3. 
Таким чином, напруга і струм 
на вході збігаються за фазою 
(φ=0) і мають синусоїдальну 
форму, тому cosφ=1, SP = , 
1=χ . 
Трифазна мостова схе-
ма випрямлення. Струм і на-
пруга на виході випрямляча 
співпадають за формою, проте 
вхідний струм несинусоїдаль-
ний (рис. 2.17) і споживається 
протягом лише 2/3 періоду 
напруги мережі. У таблиці 2.2 
подано спектр струму за ак-
тивного навантаження (k – 
порядок гармоніки I(k) та її 
значення по відношенню до 
основної гармоніки I(1) с час-
тотою мережі). Амплітуда 1- ї 
гармоніки Im(1)=4Im√3/2π. 
 
 
Таблиця 2.2 – Відносне значення гармонік струму 
k 5 7 11 13 
Ik/I(1),% 21,8 5,6 4,8 1,4 
 
Отже значення гармонік струму значно перевищують припустимі згідно 
стандарту значення – див. таблицю 1.7. 
 
2.2.2 Робота на активно-індуктивне навантаження 
 За активно-індуктивного навантаження і припущення, що струм наван-
таження ідеально згладжений іН=Iср=Id, струм на вході випрямляча буде мати 
прямокутну форму. Амплітуда його Im дорівнює Id. 
Для однофазної мостової схеми (m=2) тривалість обох напівхвиль вхід-
ного струму однакова (рис. 2.18) і складає половину періоду – π. Цьому відпо-
відає стандартне розкладання в ряд Фур’є:  
VD1,VD4 VD1,VD4 VD2,VD3 
и1 
і1 
и, 
і 
и, 
і 
0 
0 
ωt 
ωt 
иВ іН 
Рисунок 2.16 – Діаграми роботи однофазного 
випрямляча з активним навантаженням 
t 
 
u,i 
0 
ua 
ia 
Рисунок 2.17 – Діаграми напруги і струму 
на вході трифазного мостового  
випрямляча з активним навантаженням 
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І1(ωt)=4Im/π(sinωt +1/3 sin3ωt +1/5 sin5ωt+ …+1/k sinkωt)... .              (2.10) 
 
Вираз (2.10) можна перетворити до вигляду:  
,t)isin(
i
I)t(i
i
)(m ωω 1212
1
0
111 ++
= ∑
∞
=
                                       (2.11) 
де  I1m(1)=4Im/π – амплі-
туда першої гармоніки, і=0, 
1, 2,... При цьому вищі гар-
моніки з  непарною кратніс-
тю k=2і+1 мають амплітуду   
k
I
I )(m)k(m
1
=  . 
Діюче значення стру-
му  І1=Іm. Діюче значення 
першої гармоніки струму   
.
III m)(m)( 2
4
2
11
11
pi
==  
Коефіцієнт спотворення струму 9,0
1
)1(1
==
I
I
ν . 
Трифазна мостова (m=6)  – струм прямокутний (рис. 2.19), проте тривалість 
імпульсів, що відповідають позитивній і негативній напівхвилям становить 
απ=2π/3 (α=2/3), чому відповідає стандартне розкладання в ряд Фур’є  
 
    i(ωt)=4Im/π[sin(απ/2)cosωt +1/3 sin(3απ/2)cos3ωt +1/5sin(5απ/2)cos5ωt+ ….]= 
           =4Im/π[sin(π/3)cosωt +1/3sin(3π/3)cos3ωt +1/5sin(5π/3)cos5ωt+….]= 
          =4Im√3/2π [cosωt -1/5cos5ωt+ 1/7cos7ωt +…] .                                      (2.12) 
 
Вираз (2.12) можна перетворити до вигляду  
t)icos(
i
I)t(i
i
)(m ωω 1616
1
0
1 ±±
= ∑
∞
=
 ,                      (2.13) 
 
де  Im(1)=4Im√3/2π – амплітуда 
першої гармоніки, за кратністю k=6і-1 
складові мають знак мінус. При цьому 
гармоніки з кратністю k=6і±1 мають ам-
плітуду 
k
I
I )(m)k(m
1
= . Кратність гармонік 
здебільшого визначається кількістю 
пульсацій m випрямленої напруги за пе-
ріод  k=mi±1. 
Діюче значення вхідного струму 
згідно  з рисунком 2.19  
uА
iA
2pi/3 t
u,
i
0 t1 t2
I
m
Рисунок 2.19 – Вхідний струм 
трифазного мостового випрямляча 
Рисунок 2.18 – Діаграми роботи випрямляча 
з  активно-індуктивним навантаженням 
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Цей вираз можна використати для визначення діючого значення функції, 
що має прямокутну форму з тривалістю напівхвилі 
m
pi2
 і амплітуду Іm  
 
m
II m
2
= .                                                       (2.15) 
 
Діюче значення першої гармоніки вхідного струму 
  
pi22
34
2
1
1
m)(m
)(
III ==  .                                          (2.16) 
 
Коефіцієнт спотворення струму 955,03)1( ===
pi
ν
I
I
. 
Трифазна нульова схема (m = 3).  Вхідний фазний струм має прямокутну 
форму за тієї ж тривалості і амплітуди (Im=Id), що і для мостової схеми         
(рис. 2.19), проте існує тільки для позитивної напівхвилі напруги мережі. Діюче 
значення струму 
33
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Амплітуда і діюче значення першої гармоніки вхідного струму 
pi
m
m
I
I
3
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За наявності трансформатора на 
вході випрямляча вираз для визна-
чення діючого значення струму пер-
винної обмотки дещо змінюється за 
незмінної амплітуди 1-ї гармоніки. 
Згідно з [21] 
n
I
n
II mmФ 471,03
2
1 == . При 
цьому 
n
II m
pi2
3
)1( = , 32
m
Ф
II = ,  
827,0
2
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I
I
. 
Вплив процесів комутації на 
вхідний струм. Наявність індуктив-
ності у вхідних колах випрямлячів 
ω t
ω t
0
0
i
i
γ
2pi /m
а)
б)
γ
Рисунок 2.20 – Форма вхідного 
 струму випрямляча з LH=∞: 
 а) – однофазна мостова схема; 
      б) – трифазна мостова схема 
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призводить до появи у кривій вхідного струму інтервалів комутації     (рис. 
2.20), де струм змінюється не стрибком, а плавно. Це сприяє  покращенню його 
гармонійного складу. 
 Звичайно для спрощення аналізу вважають, що струм на інтервалі кому-
тації змінюється за лінійним законом. Відтоді для діючого значення вхідного 
струму однофазної мостової схеми випрямлення при припущенні, що LH=∞ 
(випрямлений струм ідеально згладжений) маємо вираз [15]  
γγ 3
2111 −= II .                                                     (2.17) 
 
У разі трифазної мостової схеми 
  
pi
γ
γ 2
111 −= II .                                                     (2.18) 
 
Варто зазначити, що комутація, покращуючи форму вхідного струму, 
сприяє і зменшенню потужності трансформатора на вході випрямляча [15]. 
 
2.2.3 Робота випрямляча з вихідним ємніснім фільтром 
 
Аналіз роботи випрямляча з вихідним ємнісним фільтром з урахуванням 
усіх параметрів реальної схеми є достатньо складним завданням. Безпосереднє 
рішення рівнянь дозволяє визначити миттєве значення струмів у схемі в кож-
ному конкретному випадку, але одержання аналітичних залежностей для аналі-
зу є скрутною задачею. Тому звичайно використовують припущення, що єм-
ність конденсатору достатньо велика, щоб вважати вихідну напругу 
випрямляча Ud ідеально згладженою. Такий режим аналогічний роботі випрям-
ляча на проти - ЕРС (Е=UСР=Ud=UС). Однак це припущення не завжди прийня-
тне. Це стосується визначення гармонійного складу вихідного струму випрям-
ляча і ємності фільтру.  Суттєвий вплив на процеси у схемі випрямляча мають 
параметри вхідного кола – мережі (трансформатору) і діодів. Реальна мережа 
змінного струму характеризується індуктивним и активним опорами, при цьому 
у малопотужних колах превалює активний опір, у потужних реактивний. Для 
спрощення аналізу у подальшому будемо враховувати лише один параметр. 
 
2.2.3.1 Вхідне коло з активним опором  
  
Аналіз вхідного струму випрямляча за умовою, що індуктивність вхідно-
го кола дорівнює нулю. Враховується лише активний опір вхідного кола R 
(трансформатора і діодів). Розгляд почнемо з однонапівперіодної схеми. Струм 
з мережі (рис. 2.21, а) споживається на інтервалах заряджання конденсатора, 
коли u2>UС    (відкриті діоди випрямляча) і визначається виразом 
  
i=(u2 -UC)/R =U2m(cosωt-cosθ)/R,                               (2.19) 
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де  u2=U2mcosωt   і  UC=U2mcosθ, кут відсічення θ – половина інтервалу ча-
су, протягом якого через діоди протікає струм.  
Пульсуючий вхідний струм розподіляється за паралельними гілками, що 
утворені навантаженням і конденсатором, у такий спосіб: змінна складова про-
ходить через конденсатор, а постійна складова – через навантаження.  
Таким чином, струм у навантаженні IН=UСР/RH    постійний і дорівнює для 
m – фазного випрямляча (при θ<90º) середньому значенню струму i  
  
)cos(sin
R
mU
td)cost(cos
R
UmidtI mmH θθθpi
ωθω
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−=−== ∫∫ 2
0
2
2
0 22
1
 .       (2.20) 
 
Визначимо значення амплітуди напруги мережі як U2m=UCР/cosθ, відтоді  
 
R
mU)(A)tg(
R
mU
cos
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R
mUI СРСРСРH pi
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piθ
θθθ
pi
=−=
−
=  ,       (2.21) 
 
де   A(θ)=(tgθ – θ) – є функцією кута відсічення. 
Звідси  
A(θ)= πRIН/(mUCP)= πR/(mRH).                             (2.22) 
 
Таким чином, кожному значенню навантаження відповідає визначене 
значення кута θ. Значення A(θ) звичайно задають графічно (рис. 2.23).  
Таким чином, струм на вході випрямляча – пульсуючий.  У найпростішо-
му випадку  для однонапівперіодного випрямляча струм має вигляд, наведений 
на рисунку 2.21, а. Відповідна функція   (за f >0) описується виразом [13]  
 
θ
θω
ω
cos
costcos
a)t(f
−
−
=
1
 ,        f>0.                           (2.23) 
 
Дана функція може бути перетворена до виду  
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                                         а)                                                                          б) 
Рисунок 2.21 – Напруга та вхідний струм однофазного випрямляча: 
а) однонапівперіодна схема;  б) – мостова схема 
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1+= kn ,  а=Im – амплітуда вхідного струму (рис. 2.21, а) визначається з (2.19) 
відповідно до значення θ. 
При переході до мостової схеми на періоді мережі маємо два імпульси рі-
зної полярності (рис. 2.21, б). З урахуванням цього одержуємо функцію:  
 
 f2(ωt) = f (ωt) - f(ωt-π).                                     (2.25) 
 
Підставивши (2.24) у (2.25), одержуємо: 
  
∑
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k
k tkcosa)t(f ωαω  ,                                  (2.26) 
 
де  k=1,3,5,… . Нульова і парні гармоніки складових (2.25) взаємно ком-
пенсувалися, непарні змінюються в протифазі і при відніманні їх значення 
складаються. Діюче значення вхідного струму (рис. 2.21, б)  
 
.2sin75,0)2cos5,01(2
)cos(cos)(
2
4
2
1
2
0
222
2
0
2
θθθ
pi
ωθω
pi
ω
pi
θpi
−+=
=−== ∫∫
R
U
tdt
R
U
tdiI
m
m
                     (2.27) 
   
Трифазна мостова схема. У трифазній мостовій схемі за половину пері-
оду маємо два імпульси струму (згідно за лінійною напругою мережі – 
U2m=U2Лm) зі зсувом за фазою π/3 (рис. 2.22). Відповідна  функція:  
 
f
 3(ωt) = f2 (ωt) + f2(ωt - π/3).                                             (2.28) 
 
При схемі з’єднання вторинної обмо-
тки трансформатора «зірка» лінійний 
струм (струм через діоди випрямля-
ча) і фазний струм у вторинній обмо-
тці трансформатора однакові і визна-
чаються (2.28). Для гармонік  кратних 
3 маємо зсув  кратний π, тобто вони 
змінюються в протифазі та їх сума 
дорівнює 0.  Гармоніки, що залиши-
лися, мають кратність k=6l±1 (l=0, 1, 
2…) і зсув кратний π/3, при їхньому 
підсумовуванні одержуємо амплітуду 
в √3 більше і початкову фазу Ψk=±π/6. У результаті одержуємо вираз 
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3 32 ,               (2.29) 
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Рисунок 2.22 – Вхідний струм  
і фазна напруга  для  трифазної 
мостової схеми випрямлення 
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де  Ψk  для основної гармоніки Ψ1=- π/6 (збігається за фазою з фазною на-
пругою и2Ф – рис. 2.22), для вищих гармонік (l=1, 2, 3, …) за k=6l-1 фаза 
Ψk=+π/6, за k=6l+1 фаза Ψk=-π/6. Значення відносних амплітуд гармонік вхідно-
го струму випрямляча відповідно до (2.29) і (2.24) наведені в таблиці 2.3. Для 
діючого значення за аналогією з (2.27) і з врахуванням того, що кількість імпу-
льсів струму подвоїлась, отримуємо  
 
θθθ
pi
2sin75,0)2cos5,01(2 2 −+==
R
UI m .                    (2.30) 
 
Таблиця 2.3 - Гармонійний склад вхідного струму випрямляча за θ=20º 
 
Схема (характер 
навантаження) 
Відносна амплітуда гармоніки, % 
k 5 7 11 13 17 19 
3х-ф міст (R-L) 20 14,3 9,1 7,7 5,9 5,26 
3х-ф міст  (C) 66 42 5,5 4,9 7,9 4,4 
 
Таким чином, має місце значне погіршення гармонійного складу вхідного 
струму порівняно з роботою на активно-індуктивне (R-L) навантаження в обла-
сті низьких частот (5-а і 7-а гармоніки).   
Таким чином, випрямлячі є нелінійним навантаженням для мережі жив-
лення і споживають несинусоїдальний струм, що негативно впливає на мережу 
та інших споживачів, а також погіршує їх енергетичні показники (п. 7). Це осо-
бливо важливо при значних потужностях. Використання вихідних фільтрів для 
покращення їх вихідних характеристик 
ускладнює проблему. Засоби покращен-
ня енергетичних показників перетворю-
вачів і зменшення їх негативного впливу 
розглянуті у п.8. Одночасне покращення 
вхідних і вихідних показників досяга-
ється у разі  використання складених ба-
гатофазних схем випрямлення. 
   Приклад 2.3. Виконати розраху-
нок випрямляча з ємнісним фільтром за 
однофазною мостовою схемою. Напруга 
мережі U1=220 В.  Номінальний опір на-
вантаження RНОМ=10,5 Ом, номінальна 
напруга UНОМ=115 В при коефіцієнті 
пульсацій КПН=0,05. Побудувати зовні-
шню характеристику. Визначити амплі-
туди перших двох гармонік, коефіцієнт 
спотворення вхідного струму випрямля-
ча і коефіцієнт потужності. Під час роз-
рахунку нехтувати індуктивним опором  
10 20 30 400 θ ,
0 .06
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А
Рисунок 2.23 – Залежність А(θ) 
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вхідних кіл випрямляча, активний опір вхідних кіл прийняти R=0,2 Ом. 
Розв’язання.  
Ємність конденсатора фільтра згідно з  п. 2.1.3  
,,
,,RK
C
HOMПН
мкФ9529Ф0095290
51005031422
==
⋅⋅⋅
==
pi
ω
pi
 
де ω=2πf=6,28·50=314 рад/с. 
У подальшому вважаємо, що напруга навантаження ідеально згладжена. 
Номінальний струм навантаження  ІНОМ = UНОМ/RНОМ =10,95 А. 
Значення А(θ) згідно (2.22)  A(θ)= πR/(mRH)=π0.2/(2·10,5)=0,0299. 
Відповідний кут θ згідно з рисунком 2.23 становить 25º. Виходячи з того, 
що UНОМ=UC=U2mcosθ  знайдемо напругу на вході випрямляча U2m=UНОМ/cosθ = 
=115/cos25=126,9 В. Діюче значення U2=U2m/√2=89,75 В. 
 Відповідно, коефіцієнт трансформації трансформатора на вході випрям-
ляча n=U1/U2=220/89,75=2,45. 
Середнє значення струму діодів   ІVDCP = ІНОМ/2 =10,95/2= 5,475 А. 
Максимальне значення зворотної напруги діодів  UЗВМАХ = U2m. 
Для розрахунку і побудови зовнішньої характеристики (рис. 2.24) визна-
чимо напругу UC=U2mcosθ при декількох значеннях θ. З рис. 2.23 або за (2.21) 
визначимо відповідні значення А(θ), опір і струм навантаження (ІН=UН/RН). 
 
Таблиця 2.4 - Розрахунок зовнішньої характеристики випрямляча 
θ 0 5 10 15 20 25 30 35 
А(θ) 0 0,0002 0,0015 0,0062 0,015 0,0299 0,053 0,0891 
UC , В U2m=126,9 126,5 125 122,6 119,2 115 109,9 104 
RН,Ом ∞ 1570,8 209,4 50,67 20,94 10,5 5,93 3,53 
ІН , А 0 0,0805 0,6 2,42 5,7 10,95 18,54 29,46 
 
Діюче значення першої гармоніки вхідного струму випрямляча визначи-
мо з балансу активної потужності на вході  і виході  U2І2(1)=UНОМІНОМ ,   звідки  
І2(1)=(UНОМІНОМ)/U2=(115·10,95)/89,75=14,03 А. 
Діюче значення вхідного струму випрямляча згідно з (2.27) становить 
,А23,2050sin75,0)50cos5,01(436,0
2,0
9,1262
2sin75,0)2cos5,01(2 22
=−+=
=−+=
pi
θθθ
pi R
UI m
 
де  θ=25º або θ=0,436 рад. 
Потужність трансформатора на вході ST=S2=U2I2=89,75·20,23=1815,6 ВA. 
Коефіцієнт спотворення вхідного струму .,
,
,
I
I )( 690
2320
0314
2
12
===ν  
Коефіцієнт потужності випрямляча за відсутності зсуву за основною гар-
монікою (2.26)       χ=ν. 
Амплітуда гармонік вхідного струму згідно з (2.26) Іm(k)=2a(αk), де а=І2m – 
амплітуда вхідного струму,  αk – коефіцієнт, що визначається згідно з (2.24) 
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 Значення  а=І2m можна визначити з (2.19), якщо прийняти початок відліку 
часу з амплітуди струму  .,)cos(
,
,)cost(cos
R
UI mm A4559251510
91262
2 =−=−= θω   
  Оскільки n=k+1 коефіцієнт αk  для першої гармоніки становить  
.,]sinsin[)cosπ( 17103
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2512
1
1 =
⋅
−
−
=α  
Відтоді амплітуда першої гармоніки вхідного струму 
І2m(1)=2a(a1)=2·59,45·0,171=20,3 А.   Відповідно діюче значення    І2(1)=І2m(1)/√2= 
=20,3/√2=14,3 А, що практично співпадає із значенням, що отримано вище.  
У розкладанні у ряд Фур’є вхідного струму мостової однофазної схеми 
присутні лише непарні гармоніки, тобто наступною буде гармоніка з кратністю 
k=3. Коефіцієнт αk  для третьої гармоніки становить  
.,]sinsin[)cos( 13405
255
3
253
2514
1
3 =
⋅
−
⋅
−
=
pi
α  
Амплітуда 3-ї гармоніки вхідного струму 
І2m(3)=2a(α3)=2·59,45·0,134=15,98 А. 
Отримане вище значення коефіцієнту ви-
кривлення вхідного струму є неприпус-
тимим за сучасними вимогами. Розгляне-
мо, як змінюється картина у разі 
збільшення кількості фаз випрямлення. 
  Приклад 2.4. Розрахувати випрям-
ляч із ємнісним фільтром за трифазною 
мостовою схемою, виходячи з того, що:  
UНОМ=115 В, R=0,2 Ом, амплітуда вхідної 
лінійної напруги U2Лm, кут відсічення θ і 
амплітуда імпульсів струму діодів  такі ж 
як і у прикладі 2.3, що розглянутий вище.  
Розв’язання. Якщо θ і А(θ) зали-
шились ті ж самі, m=6 (замість m=2) опір 
навантаження зменшився втричі (2.22)  RН=RНОМ/3=10,5/3=3,5 Ом.  
Відповідно збільшився втричі струм навантаження ІН=10,95·3=32,85 А. 
Оскільки кількість пульсацій випрямленої напруги втричі більша, ємність 
конденсатора фільтра можна залишити незмінною. 
Середнє значення струму діодів   ІVDCP=ІНОМ/3=32,85/3=10,95 А. 
 Максимальне значення зворотної напруги діодів  UЗВМАХ=U2Лm. 
З порівняння (2.29) і (2.26) виходить, що амплітуда і діюче значення гар-
монік збільшилось у √3. Для першої гармоніки маємо І2(1)=14,03·√3=24,77 А. У 
той же час діюче значення вхідного струм збільшилось лише в √2   
І2=20,23·√2=28,6 А.  
1 0 2 0
1 2 0
1 1 0
1 0 0
U , B
IH  , A0
Рисунок 2.24 – Зовнішня 
характеристика випрямляча 
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Коефіцієнт спотворення вхідного струму .,./,I/I )( 86606287724212 ===ν  
Таким чином, при втричі більшій потужності і тому ж самому коефіцієнті 
пульсацій випрямленої напруги, якість вхідного струму випрямляча значно по-
кращилась.  Зрозуміло, що більш доцільним порівняно з ємнісним фільтром є 
використання індуктивного фільтра, проте випрямляч з ємнісним фільтром є 
невід’ємним елементом схеми перетворювача частоти з ланкою постійного 
струму і автономним інвертором напруги (п. 6.1.1).  
 
2.2.3.2 Вхідне коло з індуктивним опором 
 
Розглянемо особливості роботи випрямляча з ємнісним вихідним фільт-
ром за умовою, що активний 
опір вхідного кола дорівнює 
нулю. При значних потужно-
стях випрямляча з боку ме-
режі змінного струму слід 
враховувати індуктивні опори  
мережі та трансформатора XS, 
а також опір реактора XВХ, що 
може додатково встановлю-
ватись на вході випрямляча 
(рис. 2.25) для обмеження і 
покращення форми вхідного 
струму. При цьому загальний індуктивний опір вхідного кола Х=XS+XВХ. 
 
2.2.3.2.1 Однофазна мостова схема випрямляча 
Вважаємо, що випрямлена напруга ідеально згладжена і дорівнює Ud. 
Струм на вході випрямляча (рис. 2.26) має імпульсний характер. Вмикання  ді-
одів здійснюється, коли миттєве зна-
чення ЕРС вхідного джерела е≥Ud 
(рис. 2.26), вимкнення – у разі зни-
ження струму до 0. Вхідний струм 
 dUеdt
diL −= , 
де L=(LS + LВХ) – загальна інду-
ктивність вхідного кола.   
Звідки  ∫ −= dt)Ue(Li d
1
. 
Сумістимо початок координат 
(01 на рис. 2.26) з максимумом е, тоді  
dm UtcosЕdt
diL −= ω ,  (2.31) 
де Еm=√2Е – амплітуда ЕРС 
мережі змінного струму. 
0 
0 
ωt 
ωt 
Ud 
e 
01 θ1 θ2 
λ 
u1 
i 
Рисунок 2.26 – Діаграми роботи 
однофазного мостового випрямляча 
 з ємнісним фільтром 
C
i1
iHid
ud
E X
VD1 VD3
VD2 VD4
RH
Рисунок 2.25 – Схема однофазного  
мостового випрямляча  
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Відповідно до (2.31) струм на інтервалі λ провідності діодів (рис. 2.26)   
λ=(θ2–θ1)  
 
))t(usint(sin
L
Еdt)UtcosЕ(
L
i dmd
t
m 11
1
1 θωθω
ω
ω
ω
θ
−−−=−= ∫ ,              (2.32) 
 
де ud=Ud/Еm – відносне значення випрямленої напруги, θ1= - arccos(ud) – 
кут вмикання діодів. 
Тривалість інтервалу провідності λ можна визначити з рівняння (2.32), 
коли струм дорівнює нулю 
  
01212 =−−− ))(usin(sin d θθθθ .                                    (2.33) 
 
Струм id  на виході випрямляча має одну полярність, при цьому за період 
напруги мережі маємо два імпульси струму. Середнє значення  
∫ ∫∫ −−−
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Після перетворення отримуємо  
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 Аналіз отриманих виразів (2.32) і (2.34) для струму випрямляча показує, 
що залежності мають загальний співмножник 
X
E
L
E mm
=
ω
. У той же час вирази в 
дужках однозначно визначаються ud і можуть бути подані як базисні (відносні) 
величини  і*=f(ud),  І*d=f(ud). Відтоді отримуємо )X
E(*ii m= , )
X
E(II m*dd = . 
Аналогічним чином через базисні величини можна подати й інші параме-
три, що визначаються через миттєве значення струму і. Це стосується діючого 
значення вхідного струму )
X
E(II m*=  та його гармонік )
X
E(II m* )k()k( =  (при 
k=1, 3, 5,7,…), коефіцієнта гармонік струму КГС, початкової фази першої гармо-
ніки вхідного струму ψі, коефіцієнта потужності на вході випрямляча 
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Відповідні залежності подані на рисунках 2.27, 2.28. Для визначення  га-
рмонійного складу вхідного і вихідного струму випрямляча достатньо визначи-
ти ud. 
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Очевидно, що наявність Х=ωL призводить також і до викривлення напру-
ги и1 (рис. 2.26) на вході випрямляча. За відсутності струму и1=е, під час вми-
кання діодів и1=Ud. Закон змінювання и1 також визначається Еm  і  може бути 
поданий функцією и*1 =f( ud), це також дійсно і відносно діючого значення на-
пруги m
* EUU ⋅=  та її першої гармоніки m
*
)()( EUU ⋅= 11  (рис. 2.29).  
Зазначимо, що за ud=(1÷0,85) значення χ=(0,45÷0,75) за КГС=0,7÷2 (або 
70÷200 %). Це не сприяє ефективному використанню мережі живлення змінно-
го струму. Унаслідок цього останнім часом значна увага приділяється викорис-
танню активних випрямлячів (див. п. 5). При значних потужностях перевага 
віддається трифазним схемам випрямлення, що мають кращі показники. 
Рисунок 2.27 – Залежності базисних величин 
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    Рисунок 2.28 – Залежність фази 1-ї гармоніки струму від вихідної напруги 
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Припущення про ідеально згладжену випрямлену напругу дозволяє тіль-
ки оцінити показники схеми. Наявність пульсацій при обмеженому значені єм-
ності конденсатора на виході випрямляча впливає на гармонійний склад його 
вхідного та, особливо, вихідного струму. Отже під час визначення відносних 
величин поряд із відносним значенням випрямленої напруги слід враховувати і 
коефіцієнт пульсацій випрямленої напруги КП (таблиця 2.5, де для ud = 0,95 і    
ud = 0,93 наведені  значення I*d та I1dm(n)=Idm(n)/Id,  n = 2, 4, 6, 8 – кратність гармо-
нік вихідного струму).    
 
Таблиця 2.5 – Гармонійний склад вихідного струму 
 
ud = 0,95  
КП,  
в.о. 
0,01 0,02 0,03 0,04 0,05 0,06 0,07 0,08 
I*d 0,00452 0,00548 0,00633 0,0071 0,0077 0,00864 0,00983 0,01037 
I1dm(2) 1,847 1,836 1,837 1,82 1,82 1,81 1,8 1,8 
I1dm(4) 1,44 1,407 1,38 1,36 1,35 1,33 1,296 1,289 
I1dm(6) 0,92 0,87 0,83 0,8 0,78 0,745 0,7 0,69 
I1dm(8) 0,46 0,4 0,36 0,34 0,32 0,292 0,26 0,25 
ud=0,93 
I*d 0,0084 0,00952 0,0108 0,0118 0,0129 0,0142 0,0154 0,0162 
I1dm(2) 1,79 1,783 1,774 1,77 1,76 1,753 1,747 1,744 
I1dm(4) 1,266 1,24 1,212 1,19 1,175 1,15 1,134 1,125 
I1dm(6) 0,664 0,628 0,592 0,568 0,544 0,516 0,49 0,482 
I1dm(8) 0,244 0,222 0,202 0,189 0,178 0,167 0,16 0,155 
 
Розрахунок ємності вихідного конденсатора здійснюється за умови отри-
мання заданого коефіцієнта пульсацій випрямленої напруги КП, що обумовлені 
змінними  складовими струму випрямляча id. Так, наприклад, згідно таблиці 2.5 
 ud 
U* 
U(1)* 
Рисунок 2.29 –  Вхідна напруга випрямляча 
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за ud=0,95 і КП=0,05  значення I*d=0,0077, I1dm(2)=1,82,  I1dm(4)=1,35, I1dm(6)=0,78,    
I1dm(8) =0,32. Очевидно, що з урахуванням порядку гармонік варто, як мінімум, 
враховувати другу та четверту гармоніки, які мають близькі значення, тобто 
струм у конденсаторі, обумовлений цими гармоніками iC(n)=Idm(n)cos(n·ωt+ψn). 
Відповідне значення напруги пульсації у колі постійного струму (на конденса-
торі) відносно постійної складової Ud  
 
)tnsin(U)tnsin(
Cn
I
dt)t(i
C
)t(u )n(Пm)n(dmcП ωωω ⋅−=⋅⋅⋅−=≈ ∫
1
,    (2.35 ) 
 
де  UПm(т) – амплітуда пульсації. 
Значення ємності C обирається, виходячи з КП=UПm/Ud , при цьому розг-
лянемо випадок, коли амплітуди пульсацій обумовлених гармоніками співпа-
дають за часом і складаються  UПm=UПm(2)+UПm(4). Тоді 
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.                                              (2.36) 
  
Приклад 2.5. Розрахувати параметри однофазного мостового випрямляча з 
ємнісним фільтром, що отримує живлення від мережі з напругою U=220 В при 
опорі фази мережі ХВХ=0,03 Ом. Коефіцієнт пульсацій напруги навантаження 
КПН = 0,05. Потужність навантаження Р = 20 кВт. 
Розв’язання. Випрямлена напруга у режимі холостого ходу 
   В31122020 =⋅== md UU .  
Під час роботи з навантаженням приймаємо ud = 0,95, при цьому вихідна 
напруга Ud = ud·Ud0 = 0,95·311= 295,6 В.  
Значення I*d і гармонік струму згідно з табл.2.5 становить I*d = 0,0077,     
I1dm(2)=1,82, I1dm(4) =1,35, I1dm(6) = 0,78, I1dm(8) = 0,32. 
Вихідний струм ТМВ 767
6295
20000
,
,U
PI
d
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d === А. 
Індуктивний опір вхідного кола  
Ом03540
767
007702220
,
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Ф =
⋅⋅
== . 
Опір реактора на вході випрямляча ХР =ХФ – ХВХ = 0,0354-0,03= 0,0054 Ом 
(індуктивність додаткового реактора LP =XP/ω=0,0054/314=17,2 мкГн).  
Відповідно (2.36)  
dП
)(dm)(dm
d UK
)II(IC
⋅⋅
+=
ω
1
42
4
1
2
1
=0,018658 Ф=18658 мкФ. 
 Розрахунок може бути також виконаний, виходячи із значення ХВХ=ХФ. 
Тоді визначається I*d , відповідно до отриманого значення визначається ud і га-
рмоніки струму. 
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2.2.3.2.2 Трифазна мостова схема випрямлення (ТМВ) 
За великих потужностей ТМВ варто враховувати індуктивні опори мере-
жі змінного струму і трансформатора [11]. При цьому активним опором зви-
чайно можна нехтувати. Здійснимо аналіз процесів  у схемі ТМВ під час роботи 
на проти-ЕРС Ud (при припущенні, що випрямлена напруга ідеально згладжена 
і дорівнює Ud). Розрахункова схема  мережі з трифазним випрямлячем наведена 
на рисунку 2.30, а. До затискачів мережі А, В, С можуть приєднуватися і інші 
споживачі енергії. Кабель, що підводить, і вхідний реактор у схемі враховують-
ся опором ХВХ. Фазна напруга на затисках мережі US, на вході випрямляча UФ.  
Реактор ХР може бути встановлений у колі постійного струму – перед 
конденсатором (рис. 2.30, б). 
Залежно від співвідношення параметрів схеми і навантаження випрямля-
ча можливі два режими його роботи [11]:  
    - із перервним струмом, коли вхідний струм фази iФ випрямляча має характер 
окремих імпульсів (рис. 2.31, а), перервним є і струм на виході випрямляча id; 
    - із безперервним струмом, коли імпульси струму однієї полярності злива-
ються в один (рис. 2.31, б), а струм на виході випрямляча стає безперервним id. 
Режим перервних струмів. Має місце за малих навантажень, коли Ud  за 
значенням близьке до амплітуди лінійної ЕРС мережі ЕЛm. При максимально 
можливій для трифазної мостової схеми тривалості інтервалу провідності діодів 
2π/3 маємо в кожній напівхвилі вхідного струму два імпульси струму.  
У цьому режимі  чергуються інтервали (інтервали 2 і 4 на рис. 2.31, а), 
коли струм проводять два діоди і підключають до виходу дві фази мережі   
(рис. 2.32, б), а також інтервали, коли всі діоди вимкнуті (інтервали 1, 3, 5 на 
рис. 2.31, а), і випрямляч від мережі відключений. Вмикання діодів відбуваєть-
ся за умови, що миттєве значення лінійної ЕРС еЛ≥Ud, вимкнення – у разі зни-
ження струму до 0. 
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Рисунок 2.30 – Розрахункова схема випрямляча 
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Імпульс вхідного струму фази випрямляча відповідний визначеній еЛ  
(для фази А це еАВ і еАС) описується, виходячи з умови (рис. 2.32, б) 
                                               dЛ Uеdt
diL −= , 
де  L=2LФ=2(LS + LВХ) – індуктивність кола, що утворено двома фазами 
випрямляча.  
 Звідки                                   ∫ −= dt)Ue(Li dЛ
1
. 
Сумістимо початок координат (01 на рис. 2.31, а) з максимумом еАВ, тоді 
для фази А отримуємо 
 
dлm
ФА UtcosЕ
dt
di
L −= ω ,                                   (2.37) 
 
де  Елm=√2ЕЛ - амплітуда лінійної ЕРС мережі змінного струму. 
Відповідно до (2.37) струм на інтервалі λ=(θ2–θ1) провідності діодів 
Рисунок 2.31 – Діаграми роботи трифазного мостового випрямляча з 
ємнісним фільтром: а) – з перервним струмом; б) – з безперервним струмом 
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))t(usint(sin
L
Еdt)UtcosЕ(
L
i dлmd
t
лmФА 11
1
1 θωθω
ω
ω
ω
θ
−−−=−= ∫ ,          (2.38) 
 
де ud = Ud/Елm, θ1 =- arccos(ud) – кут вмикання діодів. 
Тривалість λ знаходимо з рішення рівняння (2.38), коли струм дорівнює 0 
 
01212 =−−− ))(usin(sin d θθθθ .                               (2.39) 
 
Струм id  на виході випрямляча має одну полярність (рис. 2.31) і форму-
ється як сума вхідних струмів окремих фаз. При цьому за період напруги мере-
жі маємо 6 імпульсів струму. З урахуванням цього середнє значення струму 
 
∫ ∫∫ −−−
⋅
⋅
===
2
1
2
1
11
0
3
2
6
2
1 θ
θ
θ
θ
ωθωθω
ωpi
ω
pipi
td))t(usint(sin
L
Е
tdidtiI dлmФА
T
dd . 
Після перетворення одержуємо 
 




−−−−⋅+−−
⋅
⋅
= )(u))(sinu()cos(cos
L
ЕI ddлmd
2
1
2
2121112 2
3 θθθθθθθθ
ωpi
. (2.40) 
 
Очевидно, що із-за наявності ХФ, форма напруги иФ на вході випрямляча 
спотворюється (це стосується і напруги иS на затискачах мережі). Проаналізує-
мо закон змінювання напруги иФА на вході перетворювача. Для зручності вва-
жаємо, що початок відліку співпадає з початком синусоїди еА.  
За відсутності струму (інтервали 1, 3, 5 на рис. 2.31, а) иФА=еА.  
Для інтервалу 2 (рис. 2.31, а) скористаємося схемою на рисунку 2.32, б. 
Відповідно до 2-го закону Кірхгофа одержуємо  uUe dAB ∆⋅=− 2 , де u∆ – падін-
ня напруги на ХФ. Звідки 
                   
262
3 d
m
U)tsin(Eu ++=∆ piω ,                                    (2.41) 
 
де  Еm - амплітуда фазної ЕРС мережі змінного струму. Відтоді 
 
222222
dBAdBA
A
dAB
AAФА
UeeU)ee(eU)e(eueu ++=+−−=+−=∆−=  .  (2.42) 
 
Для симетричної трифазної системи еА+еВ+еС=0 або еА+еВ =-еС. Тоді 
 
232
dm
ФА
U)tsin(Eu +−= piω .                                              (2.43) 
 
На інтервалі 4 до виходу випрямляча підключаються фази А і С, відповід-
но  uUe dAС ∆⋅=− 2 . Падіння напруги на ХФ і значення иФА визначаються анало-
гічно (2.41) і (2.43): 
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262
3 d
m
U)tsin(Eu +−=∆ piω ,                                           (2.44) 
232
dm
ФА
U)tsin(Eu ++= piω .                                              (2.45) 
 
Режим перервних струмів має місце при значеннях  иd >0,95. 
Режим безперервних струмів. Із збільшенням навантаження Ud знижуєть-
ся (иd≤0,95), амплітуда і тривалість імпульсів вхідного струму збільшується, що 
призводить до перекриття імпульсів струму - вихідний струм випрямляча стає 
безперервним (рис. 2.31, б). При цьому для позитивної напівхвилі вхідного 
струму фази можна виділити 6 характерних інтервалів роботи. Інтервали 1, 3, 5 
відповідають комутації струму з однієї фази мережі на іншу – інтервали кому-
тації γ, коли в провідному стані одночасно знаходяться 3 діоди, підключаючи 
всі фази джерела до виходу випрямляча (рис. 2.32, а). На решті інтервалів струм 
проводять 2 діоди. Варто зазначити, що внаслідок спотворення форми фазної 
напруги мережі на вході випрямляча моменти вмикання діодів VD1, VD3, VD5 і 
VD2, VD4, VD6 зміщуються на кут ∆ щодо точок природної комутації (π/6, 3π/6, 
5π/6, 7π/6, …), які визначаються як момент рівності фазних ЕРС джерела. 
Інтервал 1 – комутується вхідний струм  з фази С на фазу А мережі 
(рис.2.31,а). З урахуванням зсуву ∆ межі цього інтервалу γpiωpi +∆+≤≤∆+
66
t      
(початок відліку ведемо щодо синусоїди еА).   Відповідно до методу вузлової 
напруги  
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d
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uu =
++
++⋅+⋅
== , 
 
де  yA=yВ=yС – провідність гілок схеми. 
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Рисунок 2.32 – Стани схеми випрямляча: 
а) – струм проводять три діоди; б) – струм проводять два діоди 
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3
d
mNPA
U
tsinEUeu −=−=∆ ω . 
Інтервал 2 – після вимкнення діода VD5  фаза С мережі відключається у 
відкритому стані залишаються діоди у фазах А и В (рис. 2.31, б). Напруги иФА і 
∆иА визначаються виразами (2.41) і (2.43). 
Двофазний режим роботи має місце до 
моменту комутації струму з фази В на фа-
зу С, який визначається відповідною точ-
кою природної комутації (
2
pi ) з урахуван-
ням кута зсуву ∆.   
Таким чином, межі цього інтервалу  
∆+≤<+∆+
26
pi
ωγpi t . 
Інтервал 3 – струм проводять діоди в 
трьох фазах мережі (рис. 2.33). Вузлова 
напруга 
  
3
d
CBA
АdАССВВ
Nn
U
yyy
y)Ue(yeye
u −=
++
−+⋅+⋅
= . 
 
Напруга   
3
2 d
dNnФА
UUuu =+= . 
 
Падіння напруги    
3
2 d
mФA
U
tsinEueu −=−=∆ ω . 
 
  Аналогічним чином можуть бути одержані напруги для  інтервалів 4 і 5. 
На інтервалі 6 після вимкнення діода VD1 у фазі А струм відсутній (иФА=еА,  
∆и=0). 
Межі інтервалів і відповідні їм значення напруги приведені в табл.2.6. 
Для визначення кута ∆ скористаємося рисунком 2.34, де розглядається 
перехід із фази А на фазу В. Умова вмикання діода VD3 фази В – рівність фазної 
напруги иФА і иФВ  (за відсутності струму иФВ=еВ). Причому з моменту початку 
комутації (інтервал 5) напруги фаз однакові і рівні Ud/3. Таким чином, напруга 
фази В  
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2 d
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Рисунок 2.33 – Стан схеми 
випрямляча на інтервалі 3 
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 де 
3m
d
d E
U
u =  – відносне значення випрямленої напруги. 
Кут комутації γ можна знайти відповідно до [11] як рішення рівняння 
 
0
63223
1
=
+
−++∆ γpipiγγ du)sin()cos( .                       (2.47) 
 
Значення напруги вхідної фази А випрямляча при безперервному струмі 
наведено в таблиці 2.6. 
 
Таблиця 2.6 – Напруга вхідної фази А за безперервного струму  
           
Номер 
інтер. 
Межі інтервалу Напруга иФА Падіння напруги ∆иА 
1 γpiωpi +∆+≤≤∆+
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Значення струму iФА на кожному з інтервалів можна визначити як   
 
∫∆=
t
Ф
ФА
H
udt
L
i
ω
θ
1
,                      (2.48) 
 
де  θН – кут, що визначає початок ін-
тервалу. 
У разі заміни значення dmd uEU 3=  
у третьому і четвертому стовпцях табл.2.6 
Em є загальним співмножником для скла-
дових, що визначають значення напруги 
на інтервалах роботи схеми. Тоді вираз, Рисунок 2.34 – Визначення кута ∆ 
∆ 
еА еВ 
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що визначає струм, можна привести до вигляду *Ф
Ф
m
d
Ф
m
ФА iX
E)u(f
L
Ei ==
ω
. Це ж 
стосується і фазної напруги на вході випрямляча иФ, де загальним співмножни-
ком є Em і *ФuEu mФА = . 
Таким чином, можна використовувати відносні (базисні) величини (ма-
ють позначку *) для вхідного струму та його k- ї гармоніки ( 16 ±= lk , l=1,2,…), 
*
Ф
Ф
m
d
Ф
m
Ф iX
E)u(f
L
Ei ==
ω
, 
*
)k(Ф
Ф
m
)k(Ф IX
EI = , аналогічно для середнього значення 
струму на виході ТМВ *d
Ф
m
d IX
EI =  та його гармонік із кратністю n=6l. Розрахун-
кові значення  І*d, амплітуди гармонік 
d
)n(dm
)n(dm
I
I
I =1 , І*Ф, І*Ф(1), *
)(
*
)k(
)k( I
I
I
1
1
=  та 
початкової фази гармонік )u(f d)k( =ψ  (відносно фазної ЕРС) при k до 31 наве-
дені у таблиці 2.7 та на рисунках 2.35, 2.36, 2.37.  
Таким чином, для розрахунку гармонійного складу вхідного та вихідного 
струму ТМВ достатньо визначити ud . 
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Рисунок 2.35 – Залежності I*d=f(ud), I*Ф=f(ud), I*Ф(1)=f(ud) 
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Рисунок 2.36 – Залежності для відносних значень гармонік  
вхідного струму трифазного випрямляча 
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Рисунок 2.37 – Відносні значення гармонік вхідного струму  
трифазного випрямляча до першої гармоніки 
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Таблиця 2.7 - Відносне значення гармонік та їх початкова фаза      
 
Гармоніки 
струму 
ud 
0,95 0,945 0,94 0,935 0,93 0,925 
I*d 0,0094 0,016 0,024 0,031 0,039 0,047 
I1dm(6) 0,978 0,64 0,46 0,38 0,318 0,277 
I1dm(12) 0,16 0,11 0,083 0,066 0,053 0,043 
I*(1) 0,0076 0,0129 0,019 0,0245 0,0306 0,0368 
I1(5), % 62,3 46,6 39,3 35 32,2 30 
I1(7), % 37,6 22 15,4 11,7 9,7 8,6 
I1(11), % 8,65 8,3 7,8 7,3 6,7 6,2 
I1(13), % 8,6 5,1 3,8 3,5 3,4 3,41 
I1(17), % 3,9 3,8 3,5 3 2,6 2,23 
I1(19), % 3,6 2,3 2 2 2 1,9 
I1(23), % 2,3 2,2 1,86 1,5 1,2 1 
I1(25), % 1,96 1,4 1,36 1,3 1,16 1 
I1(29), % 1,5 1,3 1,1 0,9 0,7 0,69 
I1(31), % 1,25 1,08 0,96 0,8 0,68 0,6 
Гармоніки 
струму 
ud 
0,92 0,915 0,91 0,905 0,9 0,895 
I*d 0,055 0,0633 0,072 0,08 0,089 0,098 
I1dm(6) 0,238 0,212 0,19 0,17 0,153 0,139 
I1dm(12) 0,037 0,033 0,0305 0,03 0,029 0,028 
I*(1) 0,043 0,0495 0,056 0,063 0,069 0,076 
I1(5), % 28,3 26,9 25,6 24,5 23,4 22,5 
I1(7), % 8 7,7 7,6 7,54 7,5 7,5 
I1(11), % 5,7 5,2 4,7 4,3 3,9 3,5 
I1(13), % 3,4 3,3 3,2 3,11 2,96 2,8 
I1(17), % 1,9 1,65 1,5 1,4 1,35 1,3 
I1(19), % 1,7 1,55 1,4 1,22 1,11 1 
I1(23), % 0,9 0,93 0,93 0,9 0,88 0,8 
I1(25), % 0,85 0,75 0,71 0,7 0,7 0,7 
I1(29), % 0,69 0,64 0,6 0,55 0,49 0,46 
I1(31), % 0,54 0,54 0,53 0,49 0,46 0,42 
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Продовження табл.2.7 
 
Початкова 
фаза гармо-
нік 
ud 
0,95 0,945 0,94 0,935 0,93 0,925 
Ψ(1),° -14,3 -13 -13,2 -13,9 -14,6 -15,4 
Ψ(5),° 104 104,3 102,4 99,4 95,9 92,1 
Ψ(7),° -112,7 -129,7 -147,8 -166,4 175 156,9 
Ψ(11),° -63,5 -88,7 -108,6 -125,8 -141,3 -155,9 
Ψ(13),° 35,5 -5,86 -47,6 -83,8 -112,9 -136,9 
Ψ(17),° 95,3 51,7 17,7 -11,7 -39,2 -66,6 
Ψ(19),° 180 112,5 54,9 12,27 -21,63 -51,6 
Ψ(23),° -115,4 -174 137,9 93,8 48,92 3,8 
Ψ(25),° -37,8 -128 165,6 116,1 72,52 31,2 
Ψ(29),° 31,31 -42,3 -106,6 -170,2 126 70,4 
Ψ(31),° 103 -5,05 -79,7 -140,2 160,8 101,7 
Початкова 
фаза гармо-
нік 
ud 
0,92 0,915 0,91 0,905 0,9 0,895 
Ψ(1),° -16,2 -17 -17,8 -18,5 -19,3 -20 
Ψ(5),° 88,2 84,3 80,5 76,7 72,9 69,1 
Ψ(7),° 140,5 125,8 112,7 101,1 90,8 81,4 
Ψ(11),° -169,8 176,8 163,6 150,5 137,2 123,8 
Ψ(13),° -157 -174,8 168,8 153,5 138,8 124,6 
Ψ(17),° -94 -122 -150,2 -177,8 156,3 132,4 
Ψ(19),° -78,9 -105,3 -131,7 -158,6 174,1 146,6 
Ψ(23),° -39,5 -78,2 -112,3 -142,9 -171,4 161,2 
Ψ(25),° -10,5 -52,8 -93,8 -131,5 -165,5 163,4 
Ψ(29),° 23,1 -18,95 -59 -98,9 -139,5 180 
Ψ(31),° 45,2 -4,7 -48,8 -89,8 -129,8 -170,1 
 
Вхідний струм фази ТМВ [27] та його вихідний струм (n=6l, l=1, 2, …):  
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 +=+= ∑∑
∞
=
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)tkcos(I
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l
*
Ф
m
)k(i
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)k(mA )k( ψωψω
00
1 1
2 .        (2.49) 
 
)tncos(IIi
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)n(dmdd ω∑
∞
=
+=
1
.                                      (2.50 ) 
 
Фазна напруга на затискачах мережі uS  залежить від співвідношення ін-
дуктивних опорів  а=ХS/ХФ. Діюче значення падіння напруги на ХS складе при 
 81 
цьому ∆US=а∆U. Діюче значення першої гармоніки ∆US(1)=IФ(1)ХS. Відповідно 
до векторної діаграми (рис. 2.38) діюче значення першої гармоніки uS  можна 
визначити як  
2
1
2
11 )cosU()sinUE(U I)(SI)(S)(S ψψ ∆+∆−= . 
 
 Діюче значення вищих гармонік падіння напруги на  ХS складає 
  
2
1
2 )U()Uа(U )(S)ВГ(S ∆−∆=∆ . 
З урахуванням цього діюче значення фазної напруги на затискачах мережі 
  
22
1 )U()U(U )ВГ(S)(SS ∆+= . 
Фаза напруги uS  і кут зсуву  фаз φ  
  
)(S
I)(S
U
cosU
arcsin
U
1
1 ψψ ∆= ,   φ=ΨU  - ΨI. 
Коефіцієнт гармонік напруги 
)(S
)ВГ(S
ГН U
U
К
1
∆
= . 
Коефіцієнт потужності випрямляча щодо затискачів мережі  
ФS
ddd
IU
IU
S
P
==χ . 
Залежності US,  US(1), КГН, χ у функції ud  для а = 0,6 приведені на рисунку 
2.39 и 2.40. 
Варіант схеми з реактором у колі випрямленого струму (рис. 2.30, б) дещо 
складніше в аналізі, оскільки опори в гілках розрахункових схем (рис. 2.32 і 
рис. 2.33) різні - ХВХ  включене в гілці з ЕРС Ud  послідовно. Ідентичні характе-
ристики схема має в зоні 1>ud>0,95 за умови, що ХФ=ХS+ХР/2, тобто  індуктив-
ний опір реактора в два рази більший, ніж для випадку з використанням реак-
тора на вході випрямляча. Для орієнтовних розрахунків можна 
використовувати отримані характеристики і за ud<0,95. 
З одержаних залежностей неважко відзначити, що якнайкращі вхідні  ха-
рактеристики досягаються в зоні безперервних струмів за ud<0,95. Проте зни-
ження  випрямленої напруги за відсутності вхідного трансформатора не завжди 
допустимо.  
Таким чином, можна сформулювати такий підхід до розрахунку парамет-
рів випрямляча:  
– задаємося допустимим значенням випрямленої напруги ud  і відповідно 
до зовнішньої характеристики знаходимо базовий струм I*d; 
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– виходячи з потужності навантаження Pd=UdId ,  знаходимо струм  Id і ви-
значаємо індуктивний опір вхідного кола *d
d
m
Ф II
E
X =  і реактора на вході ви-
прямляча ХР=ХФ - ХS. 
Разом із тим розглянута методика  заснована на припущенні, що випрям-
лена напруга ТМВ не має пульсацій – ідеально згладжена, тому отримані зна-
чення мають в певній мірі оціночний характер. За обмеженого значення ємності 
конденсатора на виході ТМВ у випрямленій напрузі мають місце пульсації, які 
обумовлені вищими гармоніками вихідного струму випрямляча. Це впливає на 
результати розрахунку. Отже під час визначення відносних значень вихідного 
струму ТМВ і відносної амплітуди його гармонік разом з ud варто ураховувати 
коефіцієнт пульсацій випрямленої напруги КП.  
Значення I*d, I1dm(6)=Idm(6)/Id  для низки значень КП  наведені в таблиці 2.8. 
Варто зазначити, що за малих значень амплітуди пульсацій значення майже збі-
гаються, так при КП=0,01 похибка для визначення I*d та I*(1) на рівні 1,6 %, для 
вищих гармонік струму похибка збільшується від 6 до13 %. 
Розрахунок ємності вихідного конденсатора здійснюється за умови отри-
мання заданого коефіцієнта пульсацій випрямленої напруги, що обумовлені 
змінними  складовими струму випрямляча id  (2.50). Найбільша з них має крат-
ність n = 6, тобто струм у конденсаторі, обумовлений цією гармонікою (насту-
пні складові струму з кратністю n=12, 18, .. впливають значно меншою мірою) 
iC=Idm(6)cos6ωt. 
Відповідне значення напруги пульсації у колі постійного струму (на кон-
Е
-  US(1)
US(1)
IФ(1)
Ψ Ι
Ψ ΙΨ U
Рисунок 2.38 – Векторна діаграма 
напруги на вході випрямляча 
Рисунок 2.39 – Залежність КГН   
у функції ud  для а=0,6 
Рисунок 2.40 – Залежності US,  
US(1), χ у функції ud для α=0,6 
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денсаторі) відносно постійної складової Ud  
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I
dt)t(i
C
)t(u )(Пm)(dmcП ωωω 666
1
6
6
−=−=≈ ∫ ,    (2.51) 
 
де  UПm(6) – амплітуда пульсації. 
Значення ємності C обирається виходячи з коефіцієнта пульсацій  
КП=UПm(6)/Ud   
 
dП
)(dm
UK
I
C
⋅⋅
=
ω6
6
.                                                        (2.52) 
 
Таблиця 2.8 - Відносне значення гармонік випрямленого струму 
 
Гармо-
ніки 
струму 
Коефіцієнт пульсацій випрямленої напруги КП, в.о. 
0,01 0,02 0,03 0,04 0,05 0,06 0,07 0,08 0,09 0,1 
Для ud=0,95 
I*d 0,0105 0,0123 0,0137 0,015 0,0159 0,0173 0,0193 0,02 0,022 0,024 
I1dm(6) 1 0,99 0,99 0,996 1 1 0,99 1 0,98 0,98 
Для ud=0,94 
I*d 0,0244 0,0244 0,0253 0,0257 0,026 0,026 0,0268 0,0286 0,029 0,3 
I1dm(6) 0,523 0,583 0,623 0,664 0,711 0,767 0,793 0,8 0,82 0,844 
Для ud=0,93 
I*d 0,0386 0,0386 0,0387 0,0387 0,04 0,04 0,0413 0,0413 0,043 0,043 
I1dm(6) 0,359 0,394 0,43 0,468 0,487 0,52 0,539 0,568 0,58 0,611 
Для ud=0,92 
I*d 0,053 0,0537 0,0537 0,0537 0,0537 0,0537 0,0537 0,0538 0,056 0,057 
I1dm(6) 0,276 0,3 0,326 0,351 0,377 0,401 0,427 0,449 0,453 0,478 
Для ud=0,91 
I*d 0,07 0,07 0,07 0,07 0,07 0,07 0,07 0,07 0,072 0,072 
I1dm(6) 0,217 0,24 0,263 0,284 0,305 0,326 0,345 0,364 0,37 0,39 
Для ud=0,9 
I*d 0,088 0,088 0,088 0,088 0,088 0,085 0,086 0,085 0,85 0,85 
I1dm(6) 0,173 0,191 0,21 0,227 0,244 0,269 0,285 0,3 0,312 0,322 
                        
При виборі значення ud  для перетворювачів частоти (ПЧ) з ланкою постійного 
струму (про які мова йде у п. 6.1) варто враховувати, що більшість ПЧ, що серійно випус-
каються, не передбачають вхідного трансформатора і живляться безпосередньо від ме-
режі. Значення EЛ (лінійна напруга мережі в режимі холостого ходу) на 5 % відсотків пере-
вищує UНОМ  (при UНОМ=380 В EЛ=400 В). Відповідно до рисунку 2.40  для забезпечення 
коефіцієнта потужності на вході ПЧ на рівні χ=0,9 значення иd  повинне бути нижче 0,94. 
 
У разі використання векторної ШІМ (п. 4.2.5.3) граничне значення вихід-
ної лінійної напруги АІН UЛ=0,707Ud або UЛ=иdEЛ. Компенсація падіння Ud 
можлива тільки в невеликих межах при перемодуляції  ціною погіршення гар-
монійного складу вихідної напруги (збільшення частки низькочастотних гар-
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монік). Варто врахувати також падіння напруги у вихідному фільтрі АІН, яке 
складає (3÷5)%. Таким чином, при виборі иd =0,92 ÷ 0,94 напруга двигуна на 
5÷7% нижче за номінальну.  
 
Приклад 2.6.  
Розрахувати параметри трифазного мостового випрямляча (ТМВ) з ємні-
сним фільтром, що отримує живлення безпосередньо від мережі з лінійною на-
пругою UЛ=380 В при опорі фази мережі ХS = 0,03 Ом. Коефіцієнт пульсацій 
напруги навантаження КПН = 0,05. Потужність навантаження Р =100 кВт. 
Розв’язання. 
Вихідна напруга ТМВ з ємнісним фільтром у режимі холостого ходу   
В453738020 ,UU mЛd =⋅== . 
Під час роботи з навантаженням приймаємо ud = 0,94, при цьому вихідна 
напруга  
Ud=ud·Ud0=0,94·537=505,2 В. 
 
Значення I*d згідно табл.2.8 становить I*d = 0,026. 
Вихідний струм ТМВ 
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d
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Індуктивний опір вхідного кола 
Ом04090
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,
,
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I
EX *d
d
m
Ф =
⋅⋅
== . 
Опір додаткового реактора на вході випрямляча 
ХР =ХФ - ХS=0,0409-0,03=0,0109 Ом. 
Індуктивність додаткового реактора  
LP =XP/ω=0,0109/314=35 мкГн. 
Відносне значення 6-ї гармоніки вихідного струму ТМВ I1dm(6)  згідно  з 
таблицею 2.8 становить I1dm(6)=0,711.  
Відповідно амплітуда 6-ї гармоніки 
A.7140711091976
1
6 ,,,III )(mdd)(md =⋅=⋅=  
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При використанні наближеної методики (п. 2.1.3) без урахування індук-
тивного опору на вході ТМВ значення ємності значно більше 
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2.3 Складені багатопульсні та багатофазні схеми випрямлення 
 
За великих потужностей навантаження на перший план виносяться пи-
тання забезпечення високої якості вихідної напруги випрямляча і електромагні-
тної сумісності з мережею живлення. Останнє передбачає, що вхідний струм 
випрямляча максимально наближений до синусоїдального. Використання філь-
трів на вході або виході випрямляча погіршує малогабаритні показники, обумо-
влює додаткові втрати у схемі, що звичайно, не ефективно. 
Зазначимо також, що потужність випрямляча, його робочий струм і на-
пруга визначаються параметрами приладів, що використано у схемі. Це обумо-
влює необхідність використання послідовного або паралельного з’єднань діодів 
і прийняття рішень щодо вирівнювання їх навантаження за струмом і напругою.   
Розглянуті проблеми значною мірою можуть бути усунені при викорис-
танні складених схем випрямлення з послідовним (для збільшення вихідної на-
пруги) або паралельним (для збільшення вихідного струму) з’єднанням окре-
мих випрямлячів, що мають ізольовані джерела живлення змінного струму. 
Для збільшення кількості пульсацій m у кривій випрямленої напруги не-
обхідно збільшити кількість фаз напруги живлення. Так, за 12-и пульсацій  
(m=12) зсув напруги за фазою складає Ψ=2π/12=30º. Останнє можна забезпечи-
ти у разі використання різних схем з’єднань обмоток трансформаторів на вході 
трифазних мостових випрямлячів (рис. 2.41). Для того, щоб напруги на виході 
випрямлячів були однаковими Ud1=Ud2,  коефіцієнт трансформації TV2 має бути 
в √3 разів більший, ніж у TV1. Однаковими значення випрямленої напруги бу-
дуть, якщо однакові фазні напруги вторинних обмоток трансформаторів 
U2Ф(1)=U2Ф(2).  Фазні напруги первинних обмоток за однакової лінійної напруги 
U1Ф(1)=UЛ/√3, U1Ф(2)=UЛ, звідки коефіцієнти трансформації n1=n, n2=n√3.  Можна 
використати один трансформатор з двома комплектами вторинних обмоток із 
різними схемами з’єднання і кількістю витків. 
Діаграми вихідної напруги кожного з випрямлячів подані на рисунку 2.42. 
Оскільки миттєві значення напруги иd1 і иd2 зсунуті на кут Ψ=30º (за основною 
гармонікою), то кількість пульсацій напруги на навантаженні иd подвоюється і 
складає за період 12 за відповідного зменшення їх амплітуди. Такі схеми із 
з’єднанням випрямлячів називають багатопульсними.  
Розглянемо принцип формування струму, що споживається від мережі  
12-пульсним випрямлячем за активно-індуктивного навантаження для фази А. 
Відповідні складові струму, що визначають загальний струм у фазі А мережі, 
показані стрілками на рис. 2.41. Для спрощення аналізу вважаємо, що випрям-
лений  струм ідеально згладжений. Вище (п. 2.2.2) було показано, що фазний 
струм на вході трифазного мостового випрямляча несинусоїдальний і перерив-
чатий –  тривалість його напівхвилі складає дві третини періоду. Якщо нехтува-
ти індуктивністю вхідних кіл випрямляча то струм має прямокутну форму. Від-
повідно до цього струм іА1 для першого випрямляча має форму (відносно 
напруги иА), що подана на рисунку 2.43. Струм іА2  на вході другого випрямляча 
визначається як іА2=іАВ – іСА (рис. 2.41, 2.43),  де іАВ , іСА  – фазні струми первинної 
обмотки трансформатору TV2 визначені відносно відповідної напруги иАВ, иСА. 
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 Варто зазначити, що згідно  з коефіцієнтами трансформації трансформа-
торів струм іА1 має амплітуду в √3 разів більшу, ніж іАВ , іСА . Загальний струм у 
фазі А мережі іАЗАГ  визначається 
сумою струмів іАЗАГ=іА1+іА2  і має 
східчасту форму, що апроксимує 
синусоїду. Як наслідок, гармо-
нійний склад вхідного струму 
випрямляча суттєво покращуєть-
ся порівняно з мостовою схемою. 
Кратність гармонік вхідного 
струму (fВХ) відносно частоти ме-
режі (fМ) за m=12 складає  
   fВХ/fМ=k=(іm±1)=11, 13, 23, .. .  
Відповідно зменшуються і 
амплітуди гармонік  
Іm(k)=Im(1)/k. 
Визначимо вхідний струм 
(рис. 2.43) як суму струмів і1, і2, 
і3, що відповідають першому, 
другому і третьому рівням (схо-
0
0
0
ud
ud1
ud2
t
t
t
Рисунок 2.42 – Діаграми вихідної напруги  
            12-пульсного  випрямляча 
VD1-
ZH
VD6 VD7-VD12
TV1 TV2
iA1
iAЗАГ iA2
iAВ
iСА
ud1 ud2
ud
U1Ф(1) U1Ф(2)
U2Ф(1) U2Ф(2)
Рисунок 2.41 – Складена 12-пульсна схема випрямляча з 
послідовним з’єднанням мостів 
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динкам) у позитивній і негативній на-
півхвилі  іЗАГ=і1+і2+і3. Ці струми мають 
прямокутну форму, симетричну відно-
сно нулю, тривалість напівхвилі відно-
сно π становить α (α1=1, α2=2/3, 
α3=1/3). Для них можна використати 
стандартне розкладання у ряд Фур’є  
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де А – амплітуда струму 
(І1m=А=І/(√3n), І2m=√3А=І/n,  
І3m=А=І/(√3n), n – коефіцієнт трансфо-
рмації TV1, І – амплітуда струму нава-
нтаження). 
Оскільки зі змінюванням α змі-
нюється лише амплітуда перших гар-
монік (початкова фаза відсутня), то 
значення амплітуд можна складати  
безпосередньо, тобто 
  
ІЗАГ.m(1)=І1m(1)+І2m(1)+І3m(1). 
 
З урахуванням амплітуди струмів 
(2.53) і α отримуємо  
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Діюче значення 1-ї гармоніки вхідного струму   ІЗАГ(1)=ІЗАГm(1)/√2=2,701А. 
Діюче значення вхідного струму згідно з визначенням  
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Замінюємо інтеграл суми на суму інтегралів і згідно з рисунком 2.43 
отримуємо  
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Рисунок 2.43 – Формування  
вхідного струму випрямляча 
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Коефіцієнт спотворення вхідного струму   989,0
732,2
701,2)1(
===
А
А
І
І
ЗАГ
ЗАГν . 
Коефіцієнт гармонік =−= 12Г
1K
ν
0,15 (15 %). 
Відзначимо, що розглянутий принцип побудови випрямляча щодо фор-
мування вхідного струму є ефективним за будь-якого навантаження, зокрема і 
ємнісного. 
 Кращих показників можна досягнути у разі використання 18-пульсних 
(вхідний струм подано на рисунку 2.44) або 24-пульсних схем випрямлячів. 
При цьому  зсув фазної напруги скла-
дає відповідно Ψ=20 º або 
  
Ψ=15 º. 
Конструкція багатофазного трансфор-
матора достатньо складна, так          
18-фазний має три комплекти вторин-
них обмоток  із різною кількістю вит-
ків: один комплект за схемою «зірка», 
два інших комбіновані, коли кожна 
фаза складається з двох котушок. 
Комбінований варіант передбачає 
отримання необхідного зсуву фаз за-
вдяки складанню напруги з певним 
зсувом за кутом. Це можливо за ком-
бінованої схеми з’єднання, коли одні котушки фаз з’єднуються у «трикутник» з 
приєднанням  до вузлів других котушок фази (рис. 2.49) або  послідовним 
з’єднанням  двох котушок різних фаз трансформатора за схемою «зигзаг» (рис. 
2.45). 
 Так, зсув напруги U1 і U2 відносно UА=UФ, відповідно, на кут 20º и 40º до-
сягається складанням напруги UФ1 и UФ2, що зсунуті на кут 60º (рис. 2.45). Зна-
чення напруги при цьому складають UФ1=0,743UФ, UФ2 =0,395UФ. 
Для отримання великих струмів використовують паралельне з’єднання 
мостів із відповідним зсувом фазної напруги, як і при послідовному з’єднанні. 
Мости підключаються до навантаження через реактори, які сприймають 
на себе миттєву різницю між напругою мосту і результуючою напругою на на-
вантаженні. 
Варто зазначити, що розглянутий вище принцип випрямлення використо-
вується і для утворення декількох ізольованих джерел постійного струму (п. 
6.1.1.2) як засіб забезпечення високої якості струму, що споживається від мережі.  
і 
t 
0 
Рисунок 2.44 – Вхідний струм  
18-пульсної схеми випрямлення 
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Для цих випадків доцільно використовувати поняття багатофазні схеми ви-
прямлення. 
Цей принцип використовується також і для схем керованих випрямлячів, 
що дозволяє покращити гармонійний склад вхідного струму, проте зсув фази за 
основною гармонікою струму залишається і залежить від куту керування тири-
сторами (див. п. 2.5). 
Приклад 2.7. Розрахувати параметри схеми 12-пульсного випрямляча  на 
напругу UНОМ=900 В і струм ІНОМ=1000 А при живленні від мережі з  UЛ=6 кВ. 
Визначити коефіцієнт пульсацій випрямленої напруги, діюче значення вхідного 
струму і  амплітуду його першої гармоніки, коефіцієнт потужності. 
Розв’язання. При послідовному з’єднанні двох (рис. 2.41) трифазних мос-
тів напруга кожного з них становить Ud=Ud1=Ud2=UНОМ/2=450 В. 
Згідно з табл.2.1 знаходимо. Напругу вторинної обмотки трансформаторів  
U2Ф=Ud/2.34=450/2,34=192,3 В. 
Параметри для вибору діодів: 
  IVDCP=ІНОМ/3=1000/3=333,3 А,    IПРДОП=КЗАПIVDCP =1,3·333,3=433,3 А 
  UЗВМАХ=1,05Ud=1,05·450=472,5 В, UЗВДОП= КЗАПUЗВМАХ=614,3 В. 
Згідно з [6, 9] обираємо діод Д143-500-7. 
Потужність навантаження окремого випрямляча  
Рd=UdІНОМ=450·1000=450 кВт.  
Потужність і коефіцієнти трансформації трансформаторів  
 ST=1,05Рd=472,5 кВА; U1Ф(1)=UЛ/√3=3464 В;  
n=n1=U1Ф(1)/U2Ф=3464/192,3=18;  n2=√3n1=31,18.  
За кількістю пульсацій випрямленої напруги m=12 амплітуда найбільшої 
гармоніки (2.4)  
UВ(12)=2·900/(122-1)=1800/143=12,6 В, 
Рисунок 2.45 – Принцип формування зсуву напруги трансформатора 
U
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КПН=UВ(12)/UНОМ=12,6/900=0,014. 
Вважаємо струм ідеально згладженим, тоді  
І=ІНОМ=1000 А,   А=І/(√3n)=1000/(18√3)=32,08 А. 
Згідно з (2.36) діюче значення струму мережі  
І=2,732А=2,732·32,08=87,64 А. 
Амплітуда першої гармоніки (2.48)  І1m(1) =3,82А = 3,82·32,08=122,55 А.  
Коефіцієнт потужності випрямляча дорівнює  коефіцієнту викривлення 
струму   χ=ν=0,989. 
 
2.4 Вхідний струм багатофазних схем випрямлення 
з вихідним ємнісним  фільтром 
 
У багаторівневих каскадних перетворювачах частоти (див. п. 6.1.1.2) у 
ланці постійного струму використовується декілька ізольованих джерел – 
окремо на кожен інвертор. Джерело містить у собі трифазний міст на діодах із 
конденсатором фільтра на виході, що живиться від окремої обмотки трансфор-
матора. Для поліпшення форми струму, що споживається з мережі, вхідний 
трансформатор використовується як багатофазне джерело – звичайно 12-  
(m=12) чи 18-фазне (m=18). Фазні (лінійні) напруги обмоток для живлення ви-
прямлячів мають зсув за фазою 360º/m. Це досягається в комбінованих схемах у 
разі використання декількох котушок у фазах вторинної обмотки трансформа-
тора. 
 Дванадцятифазна схема випрямлення. У випадку 12-фазної схеми два 
мостових трифазних випрямляча живляться від двох комплектів вторинних об-
моток трансформатора (рис. 2.46) з'єдна-
них за схемою «зірка» і «трикутник». 
Цим забезпечується взаємний зсув (рис. 
2.47) лінійної напруги відповідно, до 
якого здійснюється формування випрям-
леної напруги на 30º (при збігу фазної 
напруги). Струм споживається на інтер-
валах заряду конденсатора, коли u2Л>UС   
(відкриті діоди випрямляча). Для забез-
печення рівності лінійної напруги напру-
га обмотки за схемою «трикутник» по-
винна бути в 3 разів більше (відповідно 
більша і кількість витків обмотки). 
При схемі «трикутник» мають місце де-
які особливості. Так, струм за u2Л>UС  і 
вмиканні пари діодів моста протікає од-
ночасно у всіх трьох фазах вторинної 
обмотки. При цьому дві з них з'єднують-
ся між собою послідовно і паралельно 
третій, напруга якої в даний момент часу 
максимальна.  
* *
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Рисунок 2.46 – З’єднання 
трансформатору для  
12-фазної схеми випрямлення 
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Струм випрямляча поділяється на 
дві паралельні гілки у співвідно-
шенні 1:2. Оскільки струми в лі-
нійних проводах (на вході випря-
мляча) для обох схем з’єднання 
вторинних обмоток трансформа-
тора (при однаковому наванта-
женні) однакові (рис. 2.48) і скла-
дають I, то струми у фазах 
«трикутника» будуть складати I
3
1
 і I
3
2
. Максимальне значення імпульсу стру-
му відповідає максимальній напрузі даної фази, інші імпульси струму відпові-
дають максимумам напруги в двох інших фазах і зсунені попарно на кут π/3. 
Струм фази первинної обмотки (що споживається з мережі змінного 
струму) визначається спільною дією обох комплектів вторинних обмоток. Як-
що зневажити струмом холостого ходу, значення струму фази можна визначити 
з умови рівності МРС (магніторушійна сила):  
 
iAw=i1w1+ i2w2  або  i= i1/n+ √3 i2/n,                                  (2.57) 
 
де i1, i2 – струми вторинної обмотки, для схем «зірка» і «трикутник», w, 
w1, w2=√3w1 – кількість витків первинної і вторинних обмоток, n=w/w1. 
Значення струму i1 визначається виразом (2.29). Струм i2 визначимо як 
суму трьох  одиночних імпульсів (f2(ωt) відповідно до рисунку 2.21, б) відпові-
дної амплітуди і фазового зсуву 
 
i2=2/3[f2(ωt)+0,5f2(ωt+π/3)+0,5f2(ωt-π/3)].                     (2.58) 
 
Значення f2(ωt) визначається відповідно до (2.26) за k=1,3,5,...  Друга і 
третя  складові (2.58) для k=3,9,… мають зсув фази кратний π – сума їх дорів-
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Рисунок 2.48 – Напруга і струм для  
12-фазної схеми випрямлення 
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Рисунок 2.47 – Векторна  
діаграма напруги для схем 
«зірка» та «трикутник» 
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нює  першій складовій, але зі знаком мінус - f2(ωt), що призводить до взаємної 
компенсації гармонік кратних трьом. Для k=1, 5,... з урахуванням зсуву фаз між 
другою і третьою складовими (2.58) 2π/3 сума дорівнює 0,5f2(ωt). Таким чином, 
i2=2/3[f2(ωt)+0,5f2(ωt)]=f2(ωt) і для другої складової (2.57) одержуємо вираз 
аналогічний (2.29). Відмінність у тому, що вираз (2.29) складено щодо лінійної 
напруги, яка випереджає фазну на кут π/6, тобто i2 описується виразом    
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З урахуванням відзначеного, вираз (2.57) приймає вигляд 
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де n – коефіцієнт трансформації (для схеми Y), 16 ±= lk  – порядок гар-
моніки, Im(k) – амплітуда гармоніки, Ψk=±π/6 – початкова фаза обумовлена зсу-
вом лінійної напруги. 
З урахуванням початкових фаз k-ї гармоніки струму Ψi(k) 
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В загальному випадку для різного завантаження випрямлячів 
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Однакове навантаження випрямлячів. Відповідно до (2.59) для основної 
гармоніки (l=0) Ψ1=- π/6, одержуємо подвоєну амплітуду Im(1)=4a(√3)a1. Для 
вищих гармонік (l=1,2,…) за k=6l-1 початкова фаза першої складової (2.59)   
Ψk= +π/6, за k=6l+1 фаза Ψk= -π/6, для другої складової початкова фаза -kπ/6. 
При k=6l-1=5 для першої і другої складових початкові фази мають значення π/6 
і -5π/6, тобто гармоніки змінюються у протифазі, їхня сума дорівнює 0. Для 
k=6l+1=7 фази  -π/6 і -7π/6 і значення відповідної гармоніки також дорівнює 0. 
Аналогічні результати маємо для k=17 і k=19. Для інших гармонік початкові 
фази збігаються, тобто вони складаються і їхня амплітуда подвоюється. Таким 
чином, виключення гармонік здійснюється при l=1,3,5,…, відносне значення 
інших гармонік зберігається таким же, як і для 6-фазної схеми випрямлення – 
ТМВ (у таблиці 2.8 наведений гармонійний склад за ud=0,95).  
За різним завантаженням випрямлячів слід враховувати різну початкову 
фазу гармонік струму ψi(k) щодо фазної ЕРС джерела і після перетворень вираз 
(2.60) можна привести до вигляду  
 93 
)]tkcos(A[
n
i )k(i
l
)k(A ψω += ∑
∞
=0
1
1
,                            (2.61) 
 
де    2
2211
2
2211
1
1
)sin)(IsinI(
)cosI)(cosI(
A
)k(i
l
)k(m)k(i)k(m
)k(i)k(m
l
)k(i)k(m
)k( ψψ
ψψ
−++
+−+
= , 
         )cos)(IcosI(
)sin)(IsinI(
arctg
)k(i
l
)k(m)k(i)k(m
)k(i
l
)k(m)k(i)k(m
)k(i
2211
2211
1
1
ψψ
ψψψ
−+
−+
= . 
Під час переходу до відносних значень (при розрахунку значень A(k) і ψi(k) 
підставляємо відносні значення гармонік струму)  
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Таблиця 2.8 –  Гармонійний склад вхідного струму ТМВ та 
багатофазних схем випрямлення (за ud=0,95) 
Схема 
 (навантаження) 
Відносна амплітуда гармоніки, % 
k 5 7 11 13 17 19 
ТМВ (R-L) 20 14,3 9,1 7,7 5,9 5,26 
ТМВ  (C) 62,3 37,6 8,65 8,6 3,9 3,6 
12-фазна (C) 0 0 8,65 8,6 0 0 
18-фазна (C) 0 0 0 0 3,9 3,6 
24-фазна (C) 0 0 0 0 0 0 
 
За однакового завантаження ТМВ (однаковій фазі гармонік) отримуємо 
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Під час переходу до відносних значень  
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Вісімнадцятифазна схема випрямлення. У випадку 18-фазної схеми 
три випрямляча живляться від трьох комплектів вторинних обмоток, що забез-
печують взаємний зсув напруги на кут 20º.  Зсув  фази створюється послідов-
ним з’єднанням обмоток різних фаз.  
Розглянемо традиційний варіант із використанням як базової схеми «три-
кутник» (рис. 2.49). Перший комплект обмоток з'єднаний за схемою «трикут-
ник», при цьому лінійні напруги (рис.2. 51) дорівнюють фазним. Приймаємо 
діюче значення його напруги за 1 (далі напруги наводяться у відносних одини-
цях).  
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Лінійна напруга на затискачах другого комплекту UАВ2 (між затискачами       
а22 – в22 на рисунку 2.49) визначається сумою лінійної напруги для схеми «три-
кутник» UАВ1 (між затискачами а21 – в21) і напругами UА2  і UВ2 на послідовно 
з'єднаних з «трикутником» котушках а22, х22 і в22, у22, відповідно. Напруги UАВ1 і 
UА2  мають ту ж фазу, що і фазна напруга UА, їхні значення складаються               
UАВ1 +UА2=к1UА (UА2=к2UА). Напруга UВ2 у разі додавання (відповідно до напря-
мку обходу контуру за другим законом Кірхгофа) має знак мінус, тобто спря-
мована протилежно фазній напрузі UВ (UВ2=к2(-UВ)).  
Результуюча напруга UАВ2 (рис. 2.51) випереджає UА на кут 20 º і має те ж 
значення за умови, що коефіцієнти к1=0,742 і к2=0,395. Різниця їх (к1 - к2)=0,347 
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і визначає напругу обмотки за схемою «трикутник». Згадані коефіцієнти визна-
чаються кількістю витків у відповідних обмотках. 
Третій комплект обмоток відрізняється від другого зустрічним включен-
ням обмоток, з’єднаних у «трикутник» (на рисунку 2.49 однойменні виводи об-
моток позначені) і співвідношенням на-
пруги на послідовно з’єднаних із «три-
кутником» котушках а32, х32 і в32, у32:   
UА3=к2UА,     UВ3=к1(-UВ). Результуюча 
напруга UАВ3 (рис.2 .51) випереджає UА 
на кут 40º. При цьому результуючий 
струм фази трансформатора містить три 
складові від кожного з комплектів об-
моток. Для першого комплекту обмоток 
маємо ту ж картину, що і для 12-фазної 
системи (рис. 2.50), струм i1 описується 
виразом (2.29) за Ψk=0 (розглядаємо що-
до напруги UА) 
  ∑
∞
=
==
0
31 32
l
k
*
A tkcosa)t(fi ωαω . 
Для другого і третього комплектів, виходимо з МРС обмоток, розміщених 
на загальному стрижні трансформатора (w21, w22 і w31, w32).  Це дає можливість 
визначити еквівалентний струм фази, при цьому варто враховувати, що струм у 
лінійному проводі i22  і i32 (котушки w22, w32) дорівнює різниці фазних для схеми 
«трикутник»: іА=(іА1+іА2+іА3)/n, іА2=0,347іА21+0,395(іА21–іС21)=0,742іА21–0,395іС21,     
іА3=0,347(-іА31) + 0,742(іА31 – іС31)=0,395іА31 – 0,742іС31, де  n=w/w1. 
Відповідні складові еквівалентного струму фази наведені на рисунку 2.50. 
Лінійні струми другого і третього комплекту обмоток (струми на вході 
відповідних випрямлячів) за однакового завантаження будуть такі ж, як і для 
першого комплекту. З урахуванням того, що результуючі лінійні напруги ма-
ють зсув за фазою, відповідно 20º і 40º, такий же зсув за однакових значень бу-
дуть мати і струми у фазах, тобто:   іА21= f*3(ωt + 20º),  іС21= f*3(ωt + 20º +120º),   
іА31= f*3(ωt + 40º), іС31= f*3(ωt + 40º +120º). 
Таким чином, еквівалентний струм фази трансформатора 
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Кратність гармонік k=6l±1. Для основної гармоніки (k=1) друга, третя і 
четверта, п’ята складові (2.65) при додаванні попарно дають значення cosωt, 
тобто амплітуда струму потроюється (векторна діаграма наведена на рисунку 
2.52, а, де вісь дійсних чисел, що відповідає фазі а розташована вертикально).  
Для l =1 і парних значень l гармоніки у виразі (2.65) утворять симетричну 
трифазну систему (на рисунку 2.52, б показана векторна діаграма для k=5), су-
ма їх дорівнює 0. Так, при k=5 фази векторів, що відповідають другому і тре-
тьому складовим становлять Ψ2=5⋅20º =100º і Ψ3=5⋅140º =700º =(2⋅360º - 20º), ре-
зультуючий  вектор IА2 має ту ж амплітуду, що і вектор IА1, але випереджає за 
фазою на Ψ=120º, для четвертої і п’ятої складових маємо   Ψ4=5⋅40º=200º і       
Ψ5=5⋅160º =800º =(2⋅360º + 80º), результуючий вектор IА3 має ту ж амплітуду, що 
і вектор IА1, але відстає по фазі на кут Ψ=120 º.  
При непарних значеннях l гармоніки мають однакову фазу й амплітуду, 
сумарний вектор, відповідно, втричі більше (відносна амплітуда гармонік за-
лишається такою же, як і для трифазної мостової схеми – табл.2.8). 
В загальному випадку завантаження ТМВ за струмом може бути різним, 
що  впливає на амплітуду і фазу векторів. Амплітуда результуючого вектора 
визначається проекціями Im1, Im2 і Im3 на вісі дійсних I1m і уявних чисел I11m. При 
k=18l±1 отримуємо 
 
21121
)k(m)k(m)k( IIA += ,                                             (2.66) 
 
де     )k(i)k(m)k(i)k(m)k(i)k(m)k(m cosIcosIcosII 332211
1 ψψψ ++= ,                             
         )k(i)k(m)k(i)k(m)k(i)k(m sinIsinIsinII )k(m 332211
11 ψψψ ++= , 
         )
I
I(arctg
)k(m
)k(m
)k( 1
11
=α  –  фаза результуючого вектора. 
20
40
140160
IА1=IА2=IА3
-20
IА1
IА2 IА3
80
100
200
                        а)                                                                       б) 
Рисунок 2.52 – Векторні діаграми струмів у 18-фазній схемі 
 97 
При l=1 та значеннях l, що не кратні 3 (k≠18l±1) отримуємо 
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За непарних l положення векторів струмів другого і третього випрямлячів 
відповідають рисунку 2.52, б, при парних вектора міняються місцями і 
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З урахуванням цього 
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У результаті вхідний струм можна подати у вигляді 
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У разі використання відносних значень струмів (під час розрахунку зна-
чень A(k), В(k) і αi(k), βi(k) підставляємо відносні значення гармонік струму) 
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При цьому відносне значення гармоніки * )(i)k(i
*
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= .  
За однакового завантаження ТМВ  (фаз гармонік струму) одержуємо 
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Придушення вищих гармонік можливо при l=1 і парних значеннях l.  
24-фазна схема випрямлення містить чотири ТМВ.  Вони живляться від 
чотирьох комплектів вторинних обмоток трансформатора (рис. 2.53) із зсувом 
напруги 15º. Цю схему можна розглядати як дві 12-фазні із зсувом фаз 15º. Пе-
рший і четвертий комплект обмоток мають схеми з’єднання «зірка» і «трикут-
ник» із кількістю витків w1 і w2=√3w1 (за кількістю витків первинної обмотки w 
коефіцієнт трансформації n=w/w1). Два інших комплекти мають складені схеми. 
При цьому еквівалентний струм фази трансформатора з урахуванням кількості 
витків обмоток другого і третього комплектів обмоток  
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Кратність гармонік  k=6l±1. Для основної гармоніки (l=0, k=1), третя і че-
тверта, п’ята і шоста складові (2.72) при складанні попарно дають значення 
cos(ωt+ψi2(k)) і cos(ωt+ψi3(k)), це стосується і другої складової (Ψk=-π/6). Таким 
чином, амплітуди струмів складаються (результуючий струм за однакових 
струмів збільшується в чотири рази), відповідна векторна діаграма приведена 
на рисунку 2.54, де вісь дійсних чисел, яка відповідає фазі а розташована вер-
тикально. Для вищих гармонік (l=1,2,…) за  k=6l-1 початкова фаза другої скла-
дової (2.72) Ψk=+π/6, за k=6l+1 фаза  Ψk=-π/6. Таким чином, при l кратних 4  
(23-тя, 25-та гармоніки) отримуємо той же результат. 
Для l=1 и непарних значень l гармоніки (5-та, 7-та, 17-та,… гармоніки) 
струми першого, четвертого и другого, третього комплектів обмоток у проти-
фазі та віднімаються (на рисунку 2.55 показана векторна діаграма для k=5), за 
однакових струмів сума їх дорівнює 0. Так, при k=5 фази векторів, які відпові-
дають третій і четвертій складовим, становлять Ψ2=5⋅15º=75º і  
Ψ3=5⋅135º=675º=(2⋅360º - 45º). Результуючий  вектор IА2(5) випереджає IА1(5) за 
фазою на Ψ=90º. Для п’ятої і шостої складових маємо  Ψ4=5⋅45º=225º і 
Ψ5=5⋅165º=825º=(2⋅360º+105º), результуючий вектор IА3(5) відстає за фазою від  
IА1(5) на Ψ=90º.  
За парних значень l не кратних 4 (11-та, 13-та гармоніки) струми IА1(11) і 
IА4(11) співпадають за фазою (рис. 2.55), аналогічно співпадають за фазою IА2(11) і 
IА3(11). Вказані пари струмів мають протилежні фази и взаємно віднімаються. 
С урахуванням відзначеного, вираз (2.72) можна звести до вигляду 
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Таким чином, 24-фазна схема випрям-
лення забезпечує повне придушення вищих 
гармонік струму, що споживається з мережі 
змінного струму при симетрії завантаження 
ТМВ для всіх l за винятком значень кратних 4 
(табл.2.8). 
Для  відносних значень струмів  
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За однакового завантаження випрямлячів 
одержуємо  
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При використанні відносних значень струмів 
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Рисунок 2.53 – Схема з’єднання 
обмоток трансформатора для  
24-фазної схеми випрямлення 
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Рисунок 2.54 –  Векторна  
діаграма для першої гармоніки 
струму 
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24-фазну схему випрямлення можна розглядати як дві 12-фазні, при цьому 
для непарних значень l (5-та, 7-ма, 17-та,... гармоніки) придушення досягається 
незалежно від завантаження.  
При парних значеннях l=2,6,... (11-а, 13-а гармоніки) і асиметрії заванта-
ження придушення гармонік часткове – результуюче значення гармоніки стру-
му визначається різницею відповідних гармонік.  
При значеннях l=4, 8, ... (23-тя, 25-та гармоніки) придушення відсутнє. 
Таким чином, застосування умовно-багатофазних схем випрямлення за-
безпечує ефективне придушення вищих гармонік в області низьких частот, при 
цьому у вхідному струмі будуть присутні тільки гармоніки з кратністю 
k=ml±1, а форма вхідного струму максимально наближається до синусоїдальної 
При цьому коефіцієнт потужності близький до одиниці.  
У реальності через наявність індуктивності у вхідних колах схеми 
з’являється зсув фази 1-ї гармоніки струму стосовно фазної напруги мережі    
(див. п. 2.2.3.2). Так, за ud =0,94 φ(1)≈13º і cosφ(1)≈0,973, тобто реальне значення 
коефіцієнта потужності обмежено. 
 
 
 
 
 
IA1(5)
IA4(5)
IA2(5) IA3(5)
IA1(11)=IA4(11)
IA2(11)=IA3(11)
Рисунок 2.55 – Векторна діаграма для 5-ї и 11-ї гармонік струмів 
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2.5 Керовані випрямлячі 
 
У некерованих випрямлячах є жорсткий зв’язок між напругою живлення 
трансформатора і випрямленою напругою (див. табл. 2.1). На практиці є прий-
мачі, що потребують регулювання випрямленої напруги в широких межах (ре-
гульовані електроприводи постійного струму). Із  використанням некерованих 
випрямлячів це можливо шляхом регулювання вхідної змінної напруги за до-
помогою автотрансформаторів. Однак потужні автотрансформатори вимагають 
наявності потужних контактних перемикачів для змінювання кількості витків, 
не дозволяють змінювати коефіцієнт трансформації плавно, вимагають склад-
них приводів для цих перемикачів. Окрім того, такі пристрої мають низьку 
швидкодію, тому в наш час для цих цілей отримали використання керовані ви-
прямлячі (КВ) на безконтактних керованих перемикаючих пристроях - тирис-
торах, для керування якими використовують малопотужні електронні пристрої.  
 
Однофазний мостовий керований випрямляч 
 
Його схему можна отримати заміною у схемі некерованого випрямляча 
(рис. 2.5) діодів VD на тиристори VS (рис. 2.56). У некерованому випрямлячі ві-
дкривання діодів здійснюється в моменти змінювання полярності напруги u2 
(рис. 2.56, б) коли ωt={0; pi; 2pi; 3pi і т.д.}. Ці моменти названо точками приро-
дної комутації. Тривалість провідного стану VD фіксована і складає половину 
періоду, при цьому середнє значення випрямленої напруги 
Ucp=Ud=Uo=0,636⋅U2m=0,9⋅U2 (табл. 2.1). 
 На відміну від VD тиристор VS у позитивний напівперіод не відкриваєть-
ся до подавання імпульсу напруги uіmр на керуючий електрод, що здійснюється 
з деякою затримкою на кут  α (рис. 2.56, б). Відлік кута α здійснюється від то-
чки природної комутації, а сам кут α названо кутом відкривання. 
 Керування тиристорами випрямляча здійснюється малопотужною елект-
ронною системою імпульсно-фазового керування (СІФК), що на рисунку 2.56 
не показана. СІФК забезпечує формування керуючих імпульсів uіmр. Фаза імпу-
льсів (кут α) змінюється із змінюванням напруги керування uК на вході СІФК. 
Розглянемо особливості роботи КВ із різним характером навантаження на 
прикладі однофазного мостового випрямляча. 
Робота КВ на активне навантаження. У схемі є чотири тиристори   
(VS1÷VS4), до керуючих електродів яких підключені відповідні виходи СІФК. 
Навантаження керованого випрямляча (рис. 2.56) – резистор  RН.  
На інтервалі (0 - α) тиристори схеми закриті і напруга uН=0. У момент по-
давання імпульсу (uіmр14) ωt=α на тиристори VS1 і VS4 вони відкриваються, на-
пруга u2 передається на навантаження, тобто напруга uН стрибком зростає і далі 
uН=uВ=u2 (рис. 2.56, б). Струм iН=uН/RН повторює форму напруги. У момент 
ωt=pi починається негативний напівперіод, напруга u2 змінює знак (на рисунку 
2.56, а знаки в дужках) і стає зворотною для тиристора, струм iН зменшується  
до нуля – тиристори VS1 і VS4  закриваються і струм у зворотному напрямку не 
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проводять (як і діод). Вимкнення (комутація) тиристорів зворотною напругою 
мережі змінного струму названо природною комутацією. 
У момент ωt=(pi+α) подаються імпульси (uіmр23) на тиристори VS2 і VS3 – 
вони відкриваються, напруга u2 передається на навантаження.  
Далі процес повторюється. Із збільшенням кута відкривання час відкри-
того стану тиристорів скорочується,  відповідно зменшується і середнє значен-
ня випрямленої напруги на навантаженні Ud=UCP (з α=pi, UCP=0). Струм має пе-
рервний характер, причому із збільшенням кута α безструмові паузи зростають. 
 Таким чином, у тиристорному КВ регулювання випрямленої напруги 
здійснюється не за рахунок змінювання амплітуди напруги U2m, що підведена  
до випрямляча, а за рахунок змінювання часу, на який навантаження вмика-
ється до мережі живлення у кожному періоді. 
Відзначимо також, що за активного навантаження випрямлений струм 
має перервний характер, комутація тиристорів зводиться до вимкнення із зме-
ншенням струму до нуля. При цьому параметри мережі змінного струму суттє-
вого впливу на процеси у схемі не мають. 
Регулювальна характеристика КВ на активне навантаження (RН) – 
залежність Udα=UСР(α)=f(α), має вигляд  
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α
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== ∫    (2.77) 
 
і наведена на рисунку 2.57 (крива 1). Таким чином, змінюванням α у межах від 
0 до pi можна регулювати UСР від максимального значення U0  до 0. Значення U0 
визначається для відповідної схеми некерованого випрямляча (див. табл. 2.1) 
Рисунок 2.56 – Однофазний мостовий КВ: 
а) принципова схема; б) діаграми напруги 
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Виразом (2.77) можна користу-
ватись лише для однофазних схем КВ.  
При змінюванні кута α струм, що спо-
живається з мережі і2 несинусоїдаль-
ний, його позитивна напівхвиля фор-
мується під час вмикання VS1,VS4, 
негативна під час вмикання тиристорів 
VS2, VS3. Це обумовлює зниження ко-
ефіцієнта потужності випрямляча і не-
гативний вплив на мережу живлення 
(див. п.7). 
Перша гармоніка струму, що 
споживається з мережі і2(1)  може бути 
визначена через амплітуди синусного 
та косинусного рядів Фур’є        (див. 
п. 2.1.3).  
Діюче значення та коефіцієнт 
потужності (за 1-ю гармонікою) відносно напруги мережі живлення [21]: 
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Коефіцієнт спотворення струму  
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Коефіцієнт потужності випрямляча  
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Робота на активно-індуктивне навантаження   
Для зменшення пульсацій випрямленого струму iН послідовно з прийма-
чем (RН) вмикають згладжувальний дросель Др (котушку з феромагнітним осе-
рдям). У ряді випадків власна індуктивність навантаження є достатньою для 
згладжування струму – обмотки збудження електричних машин. При цьому на-
вантаження КВ має активно-індуктивний характер, тобто до його затискачів  
Рисунок 2.57 – Регулювальні 
характеристики КВ 
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(рис. 2.56, а) підключено індук-
тивний елемент LН і активний 
опір RН. У подальшому вважає-
мо, що індуктивність LН достат-
ньо велика, щоб вважати випря-
млений струм у колі 
навантаження безперервним і 
ідеально згладженим, тобто 
iН=IСР=UCP/RН. У цьому випадку 
комутаційні процеси у КВ дещо 
змінюються – на їх характер 
впливають параметри кола змін-
ного струму (Ra, La на рис. 2.58) 
і, насамперед, індуктивність.  
Робота схеми, якщо Ra=0, La=0.  
З подаванням керуючих імпуль-
сів uімп14 на тиристори VS1, VS4 
вони відкриваються і пропуска-
ють струм iН=i14 (рис. 2.59, а). 
Індекси 1,4 показують, що це 
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Рисунок 2.58 – Схема КВ із 
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Рисунок 2.59 – Діаграми роботи КВ із активно-індуктивним навантаженням 
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струм крізь 1 і 4 тиристори.  
Через те, що тиристори відкриті, випрямлена напруга uВ повторює напру-
гу u2 (рис. 2.59, а). У момент ωt=pi напруга u2 стає негативною, однак, закриван-
ня тиристорів VS1, VS4 не трапляється. Цьому заважає ЕРС самоіндукції eL 
згладжувального дроселю, вона підтримує струм у колі незмінним (завдяки 
енергії, що накопичується в індуктивності LН). Оскільки струм у колі змінного 
струму i14 практично постійний, індуктивність La на процеси не впливає. 
У момент ωt=(pi+α) керуючі імпульси подаються на тиристори VS2, VS3. 
Оскільки напруга u2 для них є позитивною - вони відкриваються. У схемі утво-
рюються два короткозамкнених контури іК1 і іК2 (рис. 2.58), у яких присутня ін-
дуктивність мережі La. Через ввімкнуті тиристори VS2, VS3 до VS1 і VS4 пода-
ється напруга u2, що на цей момент є зворотною для них. Це призводить до 
їхнього вимкнення, струм i14 зменшується до нуля, а струм i23 у тиристорах VS2 
і VS3 при цьому зростає. Якщо знехтувати індуктивністю мережі змінного 
струму (Ra=0, La=0), комутація струму з тиристорів VS1 і VS4 на VS2, VS3 здійс-
нюється миттєво (рис. 2.59, а). Після чого струм навантаження iН=i23 та прямує 
від мережі до навантаження крізь ввімкнені VS2 і VS3. З подаванням імпульсів 
на тиристори VS1 і VS4 процес повторюється, стається повторне їхнє відкри-
вання із закриванням VS2 і VS3. 
 У режимі роботи з активно-індуктивним навантаженням є певні особли-
вості роботи тиристорного КВ (рис. 2.59, а): 
1. Струм навантаження стає безперервним, тобто навантаження від мере-
жі не відключається. 
2. Миттєве значення випрямленої напруги на інтервалах, що відповідають 
куту α стає негативним. Унаслідок цього знижується середнє значення вихідної 
напруги UСР. Регулювання UСР здійснюється за рахунок змінювання тривалості 
інтервалів α.  
3. Комутація тиристорів із безперервним струмом навантаження зведена 
до перемикання цього струму з однієї пари тиристорів на іншу в мить подаван-
ня на неї керуючих імпульсів. 
Середнє значення випрямленої напруги КВ з активно-індуктивним наван-
таженням (струм навантаження безперервний)  
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де U0=0,9⋅U2 (для поданої схеми згідно з таблицею 2.1).  
Цій формулі відповідає крива 2 на рисунку 2.57.  
За значенням UСР можна обчислити значення випрямленого постійного 
струму ICP=UCP/RН, при цьому враховувати індуктивність LН не варто, оскільки 
для незмінного значення постійного струму індуктивний елемент не чинить 
опору. Із збільшенням кута α значення UСР знижується, з α=90°  UСР=0 і ICP=0. 
Регулювання при кутах α>90° неможливо, оскільки при цьому UСР<0 і, відпо-
відно, струм (iН=ICP<0) повинен змінити напрямок назустріч провідному стану  
тиристорів схеми. 
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Робота схеми, якщо Ra≠0, La≠0.  
Наявність індуктивності мережі La призводить до того, що комутація 
струму з однієї пари тиристорів на іншу здійснюється не миттєво, а триває пев-
ний час, який отримав назву інтервал або кут комутації γ (рис. 2.59, б). Уздовж 
цього часу ввімкнені усі тиристори і струм i14 поступово зменшується до нуля, а 
струм i23 у тиристорах VS2 і VS3 при цьому також поступово зростає. Коло на-
вантаження на інтервалі γ є замкненим через відкриті тиристори, відповідно на-
пруга иВ=0, проте струм навантаження підтримується незмінним за рахунок 
ЕРС у колі навантаження.  
Тривалість перехідного процесу змінювання струму визначається індук-
тивним і активним опорами мережі, а також значенням струму. По завершенню 
інтервалу комутації струм i14 =0, тиристори VS1 і VS4 під дією зворотної напру-
ги мережі вимкнені. Після чого струм навантаження iН=i23 та прямує від мережі 
до навантаження крізь ввімкнені VS2 і VS3.  
Середнє значення випрямленої напруги за рахунок інтервалів γ, де иВ=0 
знижується відносно значення розрахованого за (2.82). Це зниження залежить 
від значення струму навантаження, що визначає тривалість γ. Звичайно його 
враховують як втрати напруги на фіктивному опорі, що дорівнює  mXa/(2π), де 
m – кількість пульсацій випрямленої напруги за період, Xa – «анодний» індукти-
вний опір мережі змінного струму (Ха=ωLa). Кут комутації γ [21] 
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 Зовнішня характеристика реального КВ при безперервному струмі нава-
нтаження з урахуванням втрат напруги на опорах схеми і тиристорах визнача-
ється виразом   
        UСР = U0·соsα – UТО – (mXa/2pi + RФ)IСР,                   (2.84) 
 
де  UТО – втрати напруги на тиристорі (порогова напруга) згідно з довід-
ковими даними (для мостових схем враховувати 2 тиристори); 
Rф=RТ+RДИН+RДР   -   для нульової схеми випрямляча;  Rф = 2(RТ+RДИН)+RДР –  
для мостової схеми; RТ, RДИН, RДР – активні опори трансформатора, тиристора 
(динамічний) і дроселя.  
КВ як активно-реактивний приймач енергії. Як можна побачити з ри-
сунку 2.59,  струм i2, що споживається КВ з мережі змінного струму – несину-
соїдальний (позитивний напівперіод його формується з відкриванням VS1, VS4, 
негативний - VS2, VS3). Його форма наближається до прямокутної, амплітуда 
дорівнює амплітуді струму навантаження іН=ІСР=Іd. При цьому діюче значення 
і2 дорівнює середньому значенню струму навантаження І2=Іd. Його перша гар-
моніка i2(1)  із частотою мережі ω (визначається розкладанням кривої i2 у ряд 
Фур’є аналогічний (2.1)) запізнюється відносно напруги u2 на кут ϕ(1)=α. Амп-
літудне значення першої гармоніки d)(m II pi
4
12 = , діюче значення  212
22 II )( pi
= . 
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Це дозволяє зробити висновок про те, що КВ для мережі змінного струму 
є активно-індуктивним навантаженням, тобто поряд із споживанням активної 
потужності, обмінюється з мережею енергією, що періодично накопичується і 
повертається магнітним полем дроселя. При цьому коефіцієнт потужності ви-
прямляча за 1-ю гармонікою cosϕ(1)=cosα, та із збільшенням α при регулюванні 
напруги знижується. 
З урахуванням несинусоїдальності струму коефіцієнт потужності 
  
α
pi
ανχ coscos ⋅=⋅= 22 ,                               (2.85) 
 
де  ν - коефіцієнт спотворення струму 
pi
ν
22
2
12
==
I
I )(
. 
З урахуванням інтервалу комутації γ коефіцієнт потужності  
 
)cos()cos(
2
22
2
γ
α
pi
γ
ανχ +⋅=+⋅= .                   (2.86) 
 
Робота керованого випрямля-
ча при обмеженому значенні індук-
тивності в колі навантаження. Оскі-
льки у реальних схемах КВ значення 
LН обмежено, енергії, що накопичуєть-
ся в індуктивності, стає недостатньо 
для підтримання незмінного струму в 
колі. Струм у колі навантаження іН 
стає пульсуючим і коливається віднос-
но середнього значення, що ілюструє 
рисунок 2.60, а.  
Із збільшенням α пульсації збільшу-
ються, при деякому значенні αГР (рис. 
2.60, б) струм пульсує до нуля зали-
шаючись при цьому ще безперервним. 
Значення 
H
H
R
L
arctg ωα ≤ГР . 
За α>αГР струм стає перервним  з безс-
трумовими паузами на інтервалах λ 
(рис. 2.60, в). При цьому UСР відносно 
до розрахованої за (2.82) підвищується 
завдяки зменшенню ділянок, де uВ – 
негативна. Внаслідок цього регулюва-
льна характеристика КВ наближається 
до характеристики з активним наван-
таженням (крива 3 на рисунку 2.57). 
Рисунок 2.60 – Діаграми випрямленої 
напруги і струму навантаження при  
обмеженому значенні  LH 
а) 
б
) 
в) 
иВ 
иВ 
иВ 
іН 
іН 
іН 
t 
t 
t 
0 
0 
0 
α 
λ 
αГР 
ІСР 
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Приклад 2.8. Розрахувати схему КВ за однофазною мостовою схемою 
для живлення споживача (RH) з UНОМ =110 В і ІНОМ =25 А від мережі з U1=220 В. 
Визначити діапазон регулювання вихідної напруги з α=0÷120°, як змінюються 
при цьому коефіцієнти викривлення вхідного струму ν і потужності χ. 
Розв’язання. Значення вихідної напруги з α=0 визначається як і у неке-
рованого випрямляча (табл. 2.1) UНОМ=UСР0=КН⋅U2 (КН=0,9). 
Звідки  U2 =UНОМ/0,9=110/0,9=122,2 В 
Коефіцієнт трансформації трансформатора  n=U1/U2 =220/122,2=1,8. 
З α > 0 використовуємо (2.77), тоді для значення α =120° 
UСР(α)= UСРО(1 + сosα)/2 = 110⋅(1+ cos120°)/2 = 27,5 В. 
Таким чином, із змінюванням α від 0 до 120° середнє значення вихідної 
напруги регулюється від 110 В до 27,5 В. 
Тиристори обираємо за прямим струмом і зворотною напругою при α=0: 
      ІПРДОП=КЗАПІVDCP=1,3(ІНОМ/2)=16,25 А,  UЗВМАХ=КЗАПU2m=1,3·√2⋅122,2=225 В. 
Цим вимогам задовольняє тиристор Т122-20-3. 
Коли α=0, вхідний струм КВ синусоїдальний - коефіцієнти спотворення 
струму ν=1 і потужності χ=1. Коли α=120°=2π/3 коефіцієнт спотворення  
=
+−
+−+
=
3
22
2
1
3
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3
22
2
1
3
2
3
2
1
24
pipi
pi
pipi
pi
pi
pi
ν
sin
)sin(sin
0,78. 
Коефіцієнт потужності (2.81) 
pi
pipi
pi
χ 3
22
2
1
3
2
sin+−
= =0,44. 
Приклад 2.9.  У КВ (приклад 2.8) для згладжування пульсацій струму 
використано дросель. Вважаючи, що LДР=∞, визначити діапазон регулювання α 
для регулювання напруги у тому ж діапазоні, що і в прикладі 2.8, коефіцієнти 
спотворення струму ν і потужності χ. Розрахувати індуктивність дроселю, щоб 
за α=0° коефіцієнт пульсацій напруги на навантаженні КПНВИХ≤0,2, а також αГР, 
коли струм безперервний і діапазон регулювання напруги в межах αГР. 
Розв’язання. Значенню вихідної напруги UСР=27,5 В відповідає 
 α=arccos(27,5/UСРО)=arccos(27,5/110)=75,5°, тобто діапазон регулювання 
α=0÷75,5°. Коефіцієнт викривлення вхідного струму 
pi
ν
22
= =0,9.  
Коефіцієнт потужності  57522 ,coscos ⋅=⋅=
pi
ανχ =0,9·0,25=0,225. 
Згідно з таблицею 2.1 при α=0° КПНВХ=0,667, тобто коефіцієнт згладжу-
вання становить q=КПНВХ/КПНВИХ=0,667/0,2=3,335.  
Активний опір навантаження RH =UНОМ/ІНОМ=110/25=4,4 Ом. Індуктивність   
 
 
 
дроселю фільтра (2.9) 13353
3142
441 22 −
⋅
=−= ,
,q
k
RL HДР ω
=0,022 Гн=22 мГн. 
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Кут αГР, коли струм ще безперервний  
 αГР=arctg(ωLДР/RH)=arctg(314·0,022/4,4)=57,5°. 
Напруга, що відповідає αГР    UСР(α)=UСРО ·сosαГР=110cos57,5°=59,1 В. 
Таким чином, діапазон регулювання за умови, що струм безперервний 
становить (110÷59,1)В. 
 
 
 Трифазні керовані випрямлячі 
Схеми трифазних КВ отримуємо заміною діодів на тиристори у відповід-
них схемах некерованих випрямлячів (рис. 2.6 і рис. 2.8) з додаванням системи 
керування тиристорами СІФК. Основні принципи залишаються такі ж, як і у 
однофазних схемах, тому зупинимося лише на особливостях. 
Це стосується точок природної комутації, відносно яких здійснюється ві-
длік кута керування α. Їм відповідають моменти часу, де напруги двох фаз, що 
чергуються, дорівнюють одна одній – точки а, в, с на рисунку 2.62. 
Трифазна нульова схема (рис. 2.61).  Розглянемо її роботу на активне на-
вантаження більш детально. При подаванні імпульсу керування на тиристор 
VS1 фази а він вмикається, випрямлена напруга иВ=иН дорівнює напрузі фази иа 
(рис. 2.62). У момент часу, що відповідає точці в вимкнення тиристору не від-
бувається оскільки наступний за чергою тиристор VS2 вимкнено. VS1 відкритий 
доки напруга иа>0 і струм іН  не 
зменшиться до нулю. Якщо насту-
пний тиристор VS2 вмикається до 
того часу як вимкнеться VS1 і іН>0,  
відбувається їх одночасне вмикан-
ня. Оскільки  ив>иа через відкритий 
тиристор VS2 до VS1 прикладена 
зворотна напруга, що призводить 
до його  вимкнення. Струм наван-
таження перемикається з фази а 
(тиристор VS1) на фазу в (VS2). В 
залежності від індуктивності мере-
жі (трансформатора) і значення струму іН у момент вмикання VS2 інтервал ко-
мутації має певну тривалість γ. 
Варто зазначити, що при роботі на активне навантаження в залежності від 
кута α можливі два режими роботи: 
а) 0<α≤ 6
pi
, струм навантаження безперервний (рис. 2.62) і  UСР=U0 cosα, 
де  U0=1,17U2Ф (табл. 2.1); 
б) 
6
pi
<α≤ 6
5pi
, у струмі навантаження з’являються безструмові паузи   
(рис. 2.63). Рівняння регулювальної характеристики має вигляд  
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Рисунок 2.61–Трифазний нульовий КВ 
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При активно-індуктивному навантаженні, коли струм навантаження без-
перервний, у кривій випрямленої напруги при α>30º з’являються інтервали часу 
де випрямлена напруга негативна (рис. 2.64). 
Вихідна напруга на інтервалі комутації γ. На відміну від однофазної схе-
ми випрямлена напруга на інтервалі комутації  відмінна від 0. Для визначення її 
використаємо еквівалентну схему, що подана на рисунку 2.65, а.  На інтервалі 
комутації відкриті тиристори VS2 і VS1 і утворено контур (подано пунктиром), 
що містить у собі дві фази трансформатора, фаза с вимкнута. Випрямлена на-
пруга при цьому може бути визначена згідно з методом вузлової  напруги  
20
0
вa
вa
сввaa
dnB
ee
yy
eyeye
uu
+
=
++
⋅+⋅+⋅
== , 
де  yа=yв=yс – провідність фази трифазного симетричного кола. 
0 t
uН
αuІМП
t
uа uв uс
u
0
а в с
uІМП1 uІМП2 uІМП3
Рисунок 2.62 – Діаграми випрямленої напруги та імпульсів керування  
тиристорами трифазного нульового керованого випрямляча з α=30º 
t
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Рисунок 2.63 – Діаграми випрямленої напруги та імпульсів керування  
тиристорами трифазного нульового керованого випрямляча з α>30º 
 111 
  З  урахуванням симетрії фазної напруги трансформатора (сума миттєвих 
значень напруги дорівнює нулю) отримуємо випрямлену напругу (рис. 2.65, б)  
22
cвa uuuuB −=
+
= . 
Трифазна мостова схема КВ 
(рис. 2.66). Як показано в п. 
2.1.2, складається з 2 нульових – 
катодної і анодної, струм наван-
таження одночасно проводять 2 
тиристори із цих груп. Імпульси 
керування тиристорами катодної 
групи (uІМПК) формуються відно-
сно точок природної комутації а, 
в, с, тиристорами анодної групи (uІМПA) відносно –  а1, в1, с1 (рис. 2.67, б).  
Для забезпечення одночасного відкривання тиристорів у катодній і анод-
ній групах, особливо у разі виникнення     
безструмових пауз, імпульси керування 
подаються на тиристори одночасно. При 
цьому на кожний тиристор подається 
два імпульси зсунуті на кут 60º (або 
один «широкий») основний і додатко-
вий (на рисунку 2.67 виділено більш те-
мним кольором), що дублює основний 
імпульс керування тиристора, який вми-
кається наступним. У разі виникнення 
безструмових пауз цим забезпечується 
повторне вмикання тиристора.  
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Рисунок 2.65 – Процес комутації у трифазній нульовій схемі: 
а) еквівалентна схема; б) діаграма випрямленої напруги. 
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Рисунок 2.66 – Трифазна  
мостова схема КВ 
Рисунок 2.64 – Діаграми випрямленої 
напруги і струму трифазного нульового КВ 
із активно-індуктивним навантаженням 
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Рисунок 2.67 – Діаграми випрямленої напруги та імпульсів керування 
 тиристорами трифазного мостового керованого випрямляча  
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Так, у момент часу t1 імпульс керування (рис. 2.67, а) подано на тиристор 
фази а катодної групи VS1, одночасно подається додатковий імпульс на тирис-
тор VS5 анодної групи. Оскільки напруга иАВ>0, тиристори вмикаються – на-
пруга на навантаженні иВ=иАВ. Під час переходу иАВ і, відповідно, струму наван-
таження через нуль тиристори вимикаються. Під час подачі імпульсу на 
тиристор VS6 анодної групи у момент часу t2 для вмикання його разом із  VS1 
на останній необхідно подати додатковий імпульс керування. 
Згідно з рисунком 2.67 у роботі мостового КВ можна виділити режими: 
а)  0< α ≤
3
pi
, струм навантаження безперервний (рис. 2.67, б) UСР=U0cosα, 
де U0=2,34U2Ф (табл. 2.1); 
б) 3
pi
 < α ≤ 3
2pi
, у струмі з’являються безструмові паузи (рис. 2.67, а), рів-
няння регулювальної характеристики 
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Під час роботи на активно-індуктивне навантаження з α > 3
pi
 при безпере-
рвному струмі у кривій випрямленої напруги з’являються ділянки, де напруга 
від’ємна.  
Гармонійний склад випрямленої напруги. Використовуючи методику, що 
подана у п. 2.1.3, можна отримати вираз для визначення амплітуди гармонійних 
складових для КВ (при безперервному струмі) з урахуванням кута керування α 
  
αα 2220 11
12 tgk
k
cosUU d)k(m ⋅+
−
⋅= ,                         (2.89) 
 
де Ud0 – постійна складова випрямленої напруги при α=0. 
Розрахунок згладжувального реактора. Для КВ здійснюється, виходячи з 
найгіршого за якістю струму навантаження режиму роботи з максимально мо-
жливим кутом керування αМАХ. За номінальної напруги Ud=UНОМ і струмі наван-
таження Іd=IHНОМ цей режим має місце під час роботи випрямляча з максималь-
ною напругою в мережі змінного струму і відповідному значенні Ud0МАХ. 
Значення αМАХ=arccos(UНОМ/Ud0МАХ).  
Під час роботи КВ на двигун постійного струму звичайно задається кое-
фіцієнт пульсацій струму навантаження КПІ=ІНm(k)/IHНОМ, звідки можна визначи-
ти амплітуду найбільшої (k=m) гармоніки струму ІНm(k). У той же час, 
ІНm(k)=Um(k)вих/RH, де Um(k)вих – амплітуда відповідної гармоніки напруги на виході 
фільтра (навантаженні). За достатньо великих значень q (q≥3) одиницею в (2.10) 
можна нехтувати і з урахуванням (2.7) отримуємо 
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де   значення  Um(k)вх – визначається згідно з (2.89). 
Приклад 2.10. Розрахувати КВ для регулювання напруги кола якоря дви-
гуна постійного струму (ДПС), що отримує живлення від мережі з     UЛ=380 В, 
ХМ=0,02 Ом, RМ=0,01 Ом. Навантаження ДПС не перевищує номінальне.  
ДПС типу Д-814 має такі дані: РНОМ=110 кВт, UНОМ=220 В, струм, що 
споживається ІНОМ=500 А, струм збудження ІЗБ=6,25 А, частота обертання 
nНОМ=500 об/хв, загальний опір кола якоря з урахуванням опору додаткових по-
люсів RЯЗ=RЯ+RДП=0,0805 Ом, кількість пар полюсів р=2. 
 Розв’язання. Для цієї потужності ДПС доцільно використати трифазну 
мостову схему випрямлення. Середнє значення випрямленої напруги на виході 
КВ варто прийняти рівним Ud0 = КUUd=1,2·220=264 В, де  КU =(1,2÷1,25)  – ко-
ефіцієнт, що враховує можливе зниження напруги у мережі, втрати напруги в 
схемі ТП і т.п., Ud=UНОМ.  
Згідно з таблиці 2.1 коефіцієнт перетворення напруги КН=2,34. Значення 
фазної напруги на вході КВ   U2Ф=Ud0/2,34=112,8 В.  
Таким чином, на вході випрямляча необхідно мати трансформатор з кое-
фіцієнтом трансформації (для схеми з’єднань первинної обмотки «зірка)    
n=U1Ф/U2Ф=220/112,8=1,95. 
Струм якоря ДПС  Іd=ІЯНОМ= ІНОМ - ІЗБ=500 – 6,25=493,75 А. 
Середній струм тиристору  IVSСР =ІЯНОМ/3=493,75/3=164,6 А. 
Вважаємо, що струм ДПС ідеально згладжений, тоді струм тиристору має 
форму імпульсу прямокутної форми (див. п. 2.1.4), амплітуда якого Іd, а трива-
лість 2π/3. Діюче значення  
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=285,08 А. 
Зворотна напруга тиристора UЗВМАХ=U2Лm=U2Ф√3√2=1,05Ud0=277,2 В. 
Попередній вибір тиристора за струмом     I0СПРМАХ ≥ IVSСР/К0, де К0 – кое-
фіцієнт, що залежить від умов охолодження*) (за примусового охолодження 
К0=0,8-1,0, за природного для струмів до 50 А прийняти К0=0,5, для струмів 
50÷160 А прийняти К0=0,4,   для струмів 160÷500 А прийняти К0=0,3). 
 *
)
- при малих і середніх потужностях з метою спрощення конструкції можна 
застосовувати природне охолодження тиристорів при використанні станда-
ртного охолоджувача. 
Обираємо тиристор із природним охолодженням  
 I0СПРМАХ ≥ IVSСР/К0=164,6/0,3=548,7 А. 
Згідно з [7,12] обираємо тиристор Т143-630-4 з деяким запасом, що має 
такі параметри: RДИН=0,00043 Ом, UТ0=1 В, час відновлення запиральних влас-
тивостей tВІДН=30 мкс.  
Діюче значення струму вторинної обмотки трансформатора згідно з (2.14) 
I2=Іd√2/√3=493,75√2/√3=403,1 А. 
Для первинної обмотки I1=I2/n=403,1/1,95=206,7 А 
Потужність трансформатора  SТ=3U2Ф I2=3·112,8·403,1=136409 ВА. 
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Вибір  типу трансформатора здійснюємо за потужністю [9,16] за умови,     
SНОМ≥SТ. Обираємо трансформатор типу ТСП-160/0.4, що має такі параметри: 
∆РК=2,3 кВт, ∆РХ=0,7 кВт, иК=6,2 %. Напруга вторинної обмотки відрізняється 
від паспортної, тому потрібно спроектувати новий. Вважаємо, що його параме-
три будуть близькими до типових.  
Активний та індуктивний опори трансформатора, що приведені до пер-
винної обмотки: 
I1НОМ=SНОМ/3U1Ф=160000/3·220=242 А.  
ZТ= uК·U1НОМ/I1НОМ=0,062·220/242=0,056 Ом,  
RТ= ∆РК/3І21НОМ=2300/3(242)2=0,013 Ом,        
2222 01300560 ,,RZX TTT −=−= =0,0544Ом. 
Загальний реактивний опір трансформатора і мережі приведені до вто-
ринної обмотки  Ха=(ХМ+ХТ)/n2=(0,0544+0,02)/1,952=0,02 Ом.  
Lа=Ха/ω=0,02/314=0,000064 Гн=0,064 мГн 
Загальний активний опір  
 Rа=(RТ +RМ)/n2=(0,013+0,01)/1,952=0,006 Ом. 
Дросель, що згладжує, у колі випрямленого струму розраховується за 
одержанням необхідних показників згладжування випрямленого струму. 
Необхідне значення індуктивності Ld у колі постійного струму з ураху-
ванням припустимого рівня пульсацій IП (прийняти 5÷10% від номінального 
струму)  Ld=UПМАХ/(m·ω·IП), де   m – кількість пульсацій випрямленої напруги 
(для мостової схеми m=6 – найбільша гармоніка має кратність k=m),   ω
 
– куто-
ва частота мережі. 
Амплітуда 6-ї гармоніки струму Im(6)=IП=(0,05÷0,1)493,75=24,7÷49,4 А. 
Приймаємо Im(6)=IП=30 А. Амплітуда відповідної гармоніки напруги на виході 
випрямляча Um(6)=UПМАХ  
UПМАХ=2Udocosα МАХ[√(1+m2tg2α МАХ)] /(m2–1)=  
=2·220·0,833[√(1+62tg233,6)] /(62–1)=51,65  В. 
Ld=UПМАХ/(m·ω·IП)=51,65/(6·314·30)=0,0009163 Гн=0,916 мГн. 
Значення αМАХ визначимо з умови, що у номінальному режимі роботи  
UНОМ =Ud0cosαМАХ, звідки αМАХ=arccos(UНОМ/Ud0)=33,6º. 
Індуктивність дроселя LДР=Ld – LН – 2Lа (LН - індуктивність навантажен-
ня). Для двигуна постійного струму індуктивність якірного кола  
LЯ=LН=0,55·UНОМ·30/(pi·IЯНОМ·nНОМ·р)= 
   =0,55·220·30/(3,14·493,75·500·2)=0,0013 Гн=1,3 мГн. 
Індуктивність навантаження більша, ніж потрібне значення Ld=0,916 мГн, 
тобто дросель не потрібен. 
Розглянемо випадок, коли напруга зменшена вдвічі 
 Ud(α)=Udo·cosα=110 В, відповідно:  α МАХ=arccos(110/264)=65,4º. 
UПМАХ=2Udocosα МАХ[√(1+m2tg2α МАХ)] /(m2–1)= 
=2·110[√(1+62tg265,4)] /(62–1)=82,94 В. 
Ld=UПМАХ/(m·ω·IП)=82,94/(6·314·30)=0,0035 Гн=1,46 мГн. 
Індуктивність дроселя LДР=Ld – LН –2Lа =1,46 -1,3 – 0,13=0,03 мГн. 
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Дросель (типу ФРОС або інший з активним опором RДР та індуктивністю 
LДР) можна обрати згідно з [9,16]. У цьому випадку дросель не потрібний.   
Розрахунок зовнішньої характеристики ТП Ud(Id) при безперервному 
струмі навантаження виконується відповідно до виразу (2.82). З α=0 за номіна-
льного навантаження маємо  
Ud =Udо cosα–UТО – (mXa/2pi + RФ)Id= 
    =264 - 2·1- (6·0.02/2pi+ 0,0129)493,75=246,2 В, 
де  UТО – порогова напруга (втрати напруги) на тиристорі згідно з довід-
ковими даними (для мостових схем враховувати два тиристори). 
Для трифазної мостової схеми  
 Rф=2(Rа+RДИН)+RДР=2(0,006+0,00043)=0,0129 Ом.  
Втрата напруги у випрямлячі за номінального навантаження становить 
∆U=17,8 В. Припустиме зниження напруги у мережі становить 10 %, при цьому  
Udо1=0,9Udо=264·0,9=237,6 В. Таким чином, дещо завищене значення Udо до-
зволяє підтримувати напругу навантаження на рівні номінальної                           
(Udо1 - ∆U=237,6-17,8=219,8 В). 
Коефіцієнт потужності для номінального режиму роботи  
χ=ν·cosϕ(1)=ν ·cos(α + γ/2)=0,955cos (33,6 + 1)=0,786.                       
де ν= 0,955 – коефіцієнт викривлення форми струму з m=6. 
Кут комутації γ   
γ = аrсcos[cosα – pi·Xa·Id/(Udo·m)] - α= 
  =аrсcos[cos33,6 –pi·0,02·493,75/(264·6)] - 33,6=2º. 
ККД випрямляча з номінальним навантаженням  
η=РНОМ/Р1=РНОМ/(РНОМ+∆Р), 
де  ∆Р=∆РТР+∆РТ+∆РДР – загальні витрати активної потужності, що скла-
даються з витрат у трансформаторі, тиристорах, дроселі. 
∆РТР= ∆РХ+ ∆РК(І2/І2НОМ)2=0,7+2,3(403,1/471,9)2=2,38 кВт. 
I2НОМ=I1НОМ n=242·1,95=471,9 А. 
Втрати активної потужності у тиристорах  
∆РТ=6(UТОIVSСР+(IVS)2RДИН)=6(1·164,6+(285,08)20,00043)=1197,3=1,2 кВт. 
Витрати активної потужності у дроселі  
∆РДР=(IЯНОМ)2RДР. 
ККД випрямляча  η=РНОМ/Р1=108,63/(108,63+2,38+1,2+0,536)=0,968. 
РНОМ=UНОМ IЯНОМ =493,75·220=108,63 кВт. 
Значення коефіцієнту потужності з урахуванням витрат у схемі  
χ=Р1/S1=Р1/(3U1І1)=112,21/(3·220·206,7)=112,21/136,42=0,823. 
Таким чином, коефіцієнт потужності χ реального випрямляча χ=0,823 
дещо вище, ніж у ідеального χ=0,786, що обумовлено враховуванням втрат по-
тужності, які обумовлені вищими гармоніками (у ідеального χ визначено за 
першою гармонікою струму).  
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Робота КВ на приймач з проти - ЕРС (випрямний режим) 
 
Має місце при живленні від керованого випрямляча машини постійного 
струму (МПС) або із заряджанням акумуляторів.  
З урахуванням індуктивності згладжува-
льного  дроселя Др (LДР, RДР) вважаємо струм у 
колі навантаження ідеально згладженим 
iН=IЯ=IСР. Напрямок ЕРС якоря EЯ (рис. 2.68) 
протилежний струму IЯ, тобто МПС працює в  
режимі двигуна - споживає енергію (електрома-
гнітна потужність PЕ=EЯ⋅IЯ перетворюється в 
механічну потужність РМЕХ). КВ при цьому 
працює у випрямному режимі, що забезпечує 
надходження енергії з мережі змінного струму 
до кола навантаження.  
Струм навантаження  
 
IН=IСР =IЯ=(UСРВ - EЯ)/(RЯ +RДР ),    (2.91) 
 
де  UСРВ – середнє значення  напруги на 
виході КВ, RЯ та RДР – опори кола якоря двигу-
на і дроселя.  
Згідно з (2.91) виникають обмеження за кутом α, що з умови UСРВ≥EЯ 
(U0соsα≥EЯ) визначається рівнянням   
αГР≤arcos(EЯ /U0). 
 
Часові діаграми, що ілюструють роботу КВ у випрямному режимі, наве-
дені на рисунку  2.69 (для зручності аналізу 
EЯ на рисунку 2.69 показана зворотної поля-
рності). Процеси, що стаються в колі, анало-
гічні випадку роботи КВ на активно-
індуктивне навантаження.  
Кількість енергії, що надходить до 
МПС, можна регулювати, якщо змінювати 
кут α – відкривання тиристорів. Значення 
UСР=f(α) при цьому визначається згідно з 
(2.82). Із зростанням α енергетичні показни-
ки погіршуються – зростає споживання реа-
ктивної потужності (cosϕ випрямляча як 
приймача енергії зменшується).  
Оскільки індуктивність LДР має обме-
жене значення, струм навантаження має 
пульсації, які зі зниженням UСР зростають і 
КВ переходить у режим перервних струмів 
[21,22], про що йшла мова вище. Порівняно 
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з активно-індуктивним навантаженням кут αКР за якого здійснюється перехід до 
режиму перервних струмів значно менший. Діаграми випрямленої напруги та 
струму у режимі перервних 
струмів подані на рисунку 2.70. 
На інтервалі λ, що відповідає 
безструмовій паузі, випрямлена 
напруга позитивна і дорівнює 
ЕЯ. Унаслідок цього залежність 
(2.82) порушується і середнє 
значення випрямленої напруги 
зростає, що не є бажаним. 
З метою уникнення режи-
му перервних струмів необхідно 
підвищувати індуктивність дро-
селю або обмежувати діапазон регулювання кута α. 
 
2.6  Інверторний режим роботи керованих випрямлячів   
 
Інверторний режим КВ характеризується тим, що енергія з мережі пос-
тійного струму надходить у мережу змінного. На відміну від випрямного режи-
му, де роль приймача виконує проти - ЕРС (EЯ 
МПС), це передбачає зворотній процес – роль 
проти - ЕРС виконує не EЯ, а керований випрям-
ляч (UСРІ). Джерелом енергії є EЯ (МПС, що пра-
цює в генераторному режимі). У цьому випадку 
умова (2.91) має вигляд  
  
IН=IСР=IЯ=(EЯ – UСРІ)/(RЯ + RДР),    (2.92) 
 
тобто струм якоря і КВ тече під дією EЯ і спрямо-
ваний в протилежному напрямку, ніж напруга КВ 
– UСР (UСРІ  змінює полярність), чому відповідає  
еквівалентна схема на рисунку 2.71. 
Згідно з цим для переведення КВ в інвер-
торний режим - споживання енергії від джерела 
EЯ з наступним передаванням її в мережу змінного струму необхідно: 
1. Змінити точки підключення МПС так, щоб напрямок струму iН на ви-
ході КВ співпадав із напрямком ЕРС якоря EЯ (показано на рисунку 2.68 перер-
вною лінією). При цьому напрямок EЯ співпадає з провідним напрямком тирис-
торів. 
2. Змінити полярність вихідної напруги КВ UСРІ  (знаки на рисунку 2.68 
показані в дужках, а стрілка – перервною лінією). Останнє досягається         
(рис. 2.72) збільшенням кутів відкривання тиристорів α>pi/2 (змінюється в ме-
жах pi/2<α<pi).  
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Рисунок 2.70 – Діаграми роботи КВ  
у режимі перервних струмів 
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При цьому площа під негатив-
ною частиною кривої uВ стає біль-
шою, ніж позитивна, тобто згідно з 
(2.82) UСР стає негативною. Регулю-
ванню кутів α у цій зоні відповідає 
продовження характеристики 2 (крива 
2′ на рис. 2.67). Значення α визнача-
ється за умовою UСРІ < EЯ.  
Завдяки дії eL згладжувального 
дроселя (Др) струм у колі постійного 
струму IСР=IЯ=iН має незмінне зна-
чення (рис. 2.72). При цьому форма 
струму i2 на боці генератора змінної 
напруги u2 несинусоїдальна – позити-
вна напівхвиля формується з відкри-
ванням тиристорів VS1, VS4, а негати-
вна – VS2, VS3.  
По відношенню до напруги u2 
струм i2 (його перша гармоніка i2(1)) 
запізнюється на кут ϕ=α>pi/2, чому 
відповідає векторна діаграма на рису-
нку 2.73. При цьому активна складова 
I2a(1) спрямована протилежно U2 (Р<0), 
тобто мережа змінного струму спо-
живає активну потужність, а КВ є її 
джерелом, і залишається при цьому 
«споживачем» реактивної потужності (періодичний обмін енергією між індук-
тивністю дроселя LДР і мережею змінного струму). Про це свідчить наявність 
реактивної складової струму I2р(1). 
Для характеристики інверторного режиму часто використовують  (рис. 
2.72)   тлумачення  –  кут випередження  відкривання відносно початку нега-
тивного напівперіоду напруги мережі β=(pi-α)   приза  pi/2>β> 0. 
Регулювальна характеристика інвертора 
   
UСР=U0·cosβ.              (2.93) 
 
Умова β>0 визначається необхід-
ністю перервати струм крізь тиристор, 
що виходить з роботи  і забезпечити йо-
го запирання до того, як напруга мережі 
для нього не стане знову додатною. В 
іншому разі він буде проводити струм 
разом із наступним тиристором, що входить до роботи. Це викликає коротке 
перемикання джерел напруги змінного (мережа) і постійного струму (ЕЯ). Та-
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Рисунок 2.73 – Векторна діаграма 
КВ в інверторному режимі 
Рисунок 2.72 – Діаграми роботи 
КВ в інверторному режимі 
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кий режим отримав назву «прорив інвертора» і є аварійним. Для виключення 
цього режиму необхідно обмежувати мінімальне значення кута β.  
Мінімальне значення β визначається (рис. 2.74) кутом комутації γ, коли 
струм перемикається з одної пари тиристорів на іншу.  За відсутністю струму 
крізь тиристор, необхідний певний час 
tВІДН (відновлення запиральних властивос-
тей), продовж якого до тиристора, що ви-
ходить із роботи, прикладена зворотна 
напруга. Це забезпечує надійне запирання 
тиристорів, що виходять із роботи. 
Таким чином,     
β>(γ+δ), 
де  δ=2πf(tВІДН). 
Для інверторного режиму прийнято вико-
ристовувати вхідну характеристику – за-
лежність напруги джерела ЕЯ, що забез-
печує живлення інвертора, від струму у 
колі постійного струму IСР=IЯ. ЕЯ більша за UСРІ і визначається з урахуванням 
витрат у схемі аналогічно (2.84) 
  
EЯ = U0cosβ   + UТ0 + (mXa/2π+ RФ)IСР.                                (2.94) 
 
У розглянутому випадку тиристори випрямляча утворюють інвертор - 
пристрій для перетворення енергії постійного струму в енергію змінного із 
обов’язковою наявністю генератора змінного струму, що забезпечує комутацію 
(запирання зворотною напругою) тиристорів. Таким чином, це залежний  від 
мережі змінного струму інвертор або інвертор, ведений мережею. 
Приклад 2.11. Використовуючи дані прикладу 2.10, розрахувати мініма-
льно припустиме значення кута βМІН  для режиму інвертування і кут β під час 
гальмування двигуна, ЕРС якого становить ЕЯ=150 В, за умови, що струм не 
перевищує значення 2.5ІЯНОМ. Час відновлення запиральних властивостей для 
тиристора Т143-630 становить tВІДН=30 мкс. 
Розв’язання. Середнє значення напруги випрямляча, що працює у режи-
мі інвертора знайдемо згідно з (2.94) за струму    ІЯМАХ=2,5ІЯНОМ  
UСРІ=Udocosβ=ЕЯ–UТО–(mXa/2pi+RФ)IЯМАХ= 
=150 - 2·1-(6·0,02/2pi+0,0151)·2,5·493,75=105,8 В. 
Опір кола   Rф=2(Rа+RДИН)+RДР=2(0,006+0,00043)+0,0022=0,0151 Ом.  
Звідки β=arcos(UСРІ/Udo)=arсcos(105,8/264)=66,4º. 
Відповідно кут α=pi - β=113,6º. 
Визначимо значення кута комутації γМАХ для струму якоря, що становить 
ІЯМАХ=2,5ІЯНОМ   
γМАХ =аrсcos[cosβ – pi·Xa·2,5IЯНОМ/(Udo·m)] - β= 
          =аrсcos[cos66.4º –pi·0,02·2,5·493,75/(264·6)] - 66,4=3º. 
Мінімально припустиме значення кута βМІН  для режиму інвертування  
δ=ωtВІДН=314·30·10-6=0,009420 рад=0,009420·180/π=0,54º, 
Рисунок 2.74 – Визначення  
мінімального кута β 
 
u
u
Н
0
2
1
u
u2
tω
α
β
δγ
 121 
βМІН=δ+γМАХ=0,54+3=3,54º. Приймаємо значення з подвійним запасом βМІН=7º. 
 
2.7 Тиристорні перетворювачі 
 
Щодо КВ, що здатні працювати як у випрямному, так і в інверторному 
режимах, вони мають узагальнену назву – тиристорний перетворювач (ТП), і 
широко використовуються в сучасній електротехніці. Так, за допомогою ТП 
будують довгі потужні лінії електропостачання постійного струму. Генератори 
змінного струму виробляють електроенергію, що трансформаторами підвищу-
ється до високої напруги. Далі встановлюються КВ, що перетворюють змінний 
струм високої напруги в постійний. Постійний струм передається по довгій лі-
нії електропостачання з мінімальними витратами. У кінці лінії встановлюються 
ведені мережею інвертори, що перетворюють постійний струм у змінний, кот-
рий потім трансформується до потрібної напруги і надходить до споживачів. 
ТП широко використовують в електроприводі, у хімічному виробництві та ін. 
Реверсивні ТП для електроприводу. Використовуються для регулюван-
ня швидкості та змінювання напрямку обертання двигунів постійного струму у 
режимах двигуна і гальмування.  
Схема (рис. 2.75) містить два КВ (тиристорних перетворювача) ТП1 і 
ТП2, увімкнених зустрічно-паралельно на 
двигун М. При цьому ТП1 у випрямному  
режимі (0<α1<pi/2) забезпечує обертання 
двигуна в напрямку «Вперед», а ТП2 з 
(0<α2<pi/2) відповідно «Назад». Регулю-
ванням кута α можна регулювати швид-
кість двигуна, тобто отримати регульова-
ний електропривод. Гальмування двигуна, 
що обертається «Вперед», забезпечують 
переведенням ТП2 в інверторний режим 
(α2>pi/2), попередньо закриваючи ТП1. Із 
рухом «Назад» - навпаки.  
Еквівалентні схеми якірного кола 
для режиму двигуна «Вперед» (випрямний 
режим ТП1), гальмівного режиму «Впе-
ред» (інверторний режим ТП2) і режиму 
двигуна «Назад» (випрямний режим ТП2) 
наведені відповідно на рисунку 2.76, а, б, в. 
Такий алгоритм роботи ТП1 і ТП2 перед-
бачає роздільне керування, коли імпульси, 
що відкривають, подаються лише на один 
із двох ТП, у той час коли імпульси керу-
вання на другий перетворювач не надхо-
дять і струм крізь нього не протікає. 
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Рисунок 2.75 – Реверсивний ТП 
з двома комплектами 
перетворювачів 
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Відносно двокомплектних реверсивних ТП використовують два способи 
керування: 
– сумісне, коли одночасно працюють обидва перетворювача; 
– роздільне, коли залежно від полярності вихідної напруги працює лише 
один із двох перетворювачів.  
Сумісне керування. Звичайно використовують погоджене керування. 
Розглянемо його реалізацію на прикладі реверсивного перетворювача          
(рис. 2.77), що складається з двох трифазних нульових ТП1 і ТП2. 
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Рисунок 2.77 – Реверсивний тиристорний перетворювач на основі 
трифазної нульової схеми випрямлення 
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Рисунок 2.76 – Еквівалентні схеми вихідного кола реверсивного ТП 
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За одночасної роботи ТП1 і ТП2 середні значення їх випрямленої напруги 
(відповідно иВ1 і иВ2) повинні бути однакові UСР1=UСР2. Оскільки їх випрямлена 
напруга протилежна за знаком, це можливо, коли один із них працює у випрям-
ному  режимі, а другий – у інверторному. Середні значення випрямленої напру-
ги при цьому: 
UСР1=U0cosα1;     UСР2=U0cosβ2. 
Порівнявши, отримуємо       
cosα1=cosβ2  або  cosα1=cos(π – α2). 
Таким чином, необхідно підтримувати таке співвідношення: 
                                       α1 = π – α2  або   α1 + α2 = π. 
При рівності середніх значень випрямленої напруги миттєві значення иВ1 і 
иВ2  відрізняються (рис. 2.78), що спричиняє появу між ТП1 і ТП2 зрівнювальної 
напруги иЗР, що прикладена до дроселів ДР1 і ДР2 та обумовлює протікання 
зрівнювального струму іЗР у контурі створеному перетворювачем (коло наван-
таження в нього не входить).  
На рисунку 2.78 подані діаграми роботи схеми за α1=30º і  α2=150º. При  
цьому випрямлена напруга обох перетворювачів додатна, на інтервалі (t1 - t2)  
иВ1=иВ2 і иЗР=0, на інтервалі (t2 - t3) напруги відрізняються і иЗР=(иВ1 - иВ2) і т.д.  
Рисунок 2.78 – Діаграми роботи  
реверсивного ТП з погодженим керуванням 
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Відзначимо, що для виключення «прориву» інвертору необхідно обме-
ження мінімальних значень  кутів α1 і α2. 
Наявність зрівнювального струму під час сумісної роботи обумовлює до-
даткові втрати у схемі перетворювача і збільшення вагогабаритних  показників 
за рахунок додаткового дроселя.  Перевагою сумісного керування є висока 
швидкодія у разі  зміни напрямку струму. 
Роздільне керування  
При роздільному керуванні напругу позитивної полярності формує ТП1, а 
напругу негативної полярності ТП2. При цьому завжди працює лише один з пе-
ретворювачів. Для того, щоб уникнути короткого перемикання при переклю-
ченні струму з одного перетворювача на другий, необхідно контролювати 
струм або стан тиристорів перетворювача, що виходить з роботи. Дозвіл на 
вмикання тиристорів наступного перетво-
рювача дається лише у разі досягнення 
струмом нульового значення.  
Для надійності при переключенні перетво-
рювачів також уводиться безструмова пауза 
(рис. 2.79), що враховує час відновлення за-
пиральних властивостей тиристорів і поріг 
чутливості датчиків струму. Датчики  стру-
му вмикаються послідовно у вихідні кола 
кожного з випрямлячів. При цьому керуван-
ня роботою ТП1 і ТП2 здійснює спеціальний 
електронний пристрій – логіка роздільного керування.  
Перевагою роздільного керування є відсутність зрівнювальних струмів 
між перетворювачами, при цьому у схемі достатньо лише одного дроселя для 
згладжування струму, який вмикається послідовно з навантаженням. Відсутнє 
також обмеження щодо мінімальних кутів керування. 
 
Приклад 2.12. Використовуючи дані прикладу 2.11 розрахувати межі ре-
гулювання значень кутів керування ТП для сумісного погодженого керування.  
Розв’язання. 
Максимальне значення кута αМАХ=pi - βМІН=180 -7=173º. 
Оскільки α1+α2=pi, то максимальному куту одного з ТП відповідає міні-
мальне  αМІН  другого, що становить αМІН=pi - αМАХ=7º. Таким чином, діапазон 
регулювання α=7-173º. 
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Рисунок 2.79 – Принцип 
роздільного керування 
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 3 ПЕРЕТВОРЮВАЧІ НАПРУГИ 
 
3.1 Перетворювачі змінної напруги 
 
Перетворювачі змінної напруги призначені для регулювання діючого 
значення (1-ї гармоніки) напруги на навантаженні за незмінної частоти.  
Однофазний перетворювач містить (рис. 3.1, а) пару зустрічно-
паралельно ввімкнених між джерелом 
і навантаженням тиристорів VS1, VS2, 
що керуються системою імпульсно-
фазового керування СІФК (на рисунку 
3.1 не показано). Замість тиристорів 
можна використати симистор.  
У позитивні напівперіоди на-
пруги u1 струм навантаження iН над-
ходить крізь VS1, у негативні - крізь 
VS2. Подаючи імпульси керування на 
тиристори не з початку напівперіодів 
їх провідності, а з затримкою (на кут 
α), зменшують тривалість відкритого 
стану тиристорів, чим регулюється 
діюче значення напруги (струму) на-
вантаження (рис. 3.1, б).  
Робота на активне навантаження.  
Форма струму в активному наванта-
женні повторює закон змінювання на-
пруги (рис. 3.1, б). Регулюванням α 
від 0 до pi  діюче значення напруги навантаження UН  змінюється від  U1 (напру-
га мережі) до 0. Регулювальна характеристика UН (α) визначається виразом [21]  
 
)sin(UUН 2
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αpi
pi
+−⋅= .                                     (3.1) 
 
Згідно з (3.1) можна визначити діюче значення струму навантаження  
ІН=UН /RН. Діюче значення струму тиристора 
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Середнє значення струму тиристора 
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де   І0=U1 /RН    – діюче значення струму навантаження  при α = 0.  
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Рисунок 3.1– Однофазний  
тиристорний перетворювач напруги: 
                 а) схема; 
б) діаграми роботи 
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  За α=0, IVSCP=0,45I0. Максимальне значення зворотної напруги  
UЗВМАХ=U1m. Струм у навантаженні несинусоїдальний – присутні безструмові 
паузи, тривалість яких дорівнює куту α. Перша (основна) гармоніка зсунута ві-
дносно напруги мережі на кут  φ(1), що визначається згідно з виразом [9] 
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де  u*=UН /U1 – відносне значення напруги на навантаженні. 
Коефіцієнт спотворення форми струму 
  
*
*
u
u
sin 4
2
2
+
=
pi
α
ν .            (3.5) 
Коефіцієнт потужності відносно мережі 
живлення     χ=ν·cosφ(1)=u*. 
Регулювальна характеристика перетво-
рювача у відносних одиницях подана на 
рисунку 3.2. 
Робота на активно-індуктивне наван-
таження (рис.3.3). У колі з індуктивніс-
тю при змінюванні струму виникає ЕРС 
самоіндукції, що перешкоджає його зро-
станню або спаданню. Унаслідок цього 
струм під час зміни полярності напруги 
ще деякий час тече у тому ж напрямку – 
накопичена у магнітному полі енергія повертається в мережу. Активно-
індуктивне навантаження  характеризує кут зсуву між напругою і струмом 
φ=arctg(ωLH/RH), що обумовлює особливості роботи за різних значень α. 
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Рисунок 3.2 – Регулювальна 
характеристика перетворювача 
при активному навантаженні 
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Рисунок 3.3 – Діаграми роботи перетворювача напруги на 
активно-індуктивне навантаження: а) 0<α≤ φ; б) α>αКР=φ 
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1. Якщо 0<α≤ φ  регулювання не можливо тому, що відкриття наступного 
тиристора, незважаючи на наявність імпульсу керування, здійснюється лише з 
припиненням струму через попередній тиристор. При цьому струм у наванта-
женні безперервний, синусоїдальний і відстає від напруги на кут φ (рис. 3.3, а). 
Варто зазначити, що для забезпечення відкривання тиристорів за малих α три-
валість імпульсу керування повинна бути tІМП>φ. При цьому забезпечується на-
явність відкривального імпульсу на наступному тиристорі у момент, коли ви-
микається попередній.    
2. Якщо α>αКР=φ струм навантаження стає несинусоїдальним і перерив-
частим (рис. 3.3, б). 
Трифазна схема перетворювача напруги. Для трифазних приймачів, 
наприклад, асинхронних двигунів (АД), розглянутий вище перетворювач вико-
ристовується для кожної фази навантаження. Схема (рис. 3.4) містить у собі три 
пари тиристорів включених послідовно з фазою навантаження. Для зміни  по-
рядку чергування фаз напруги на навантаженні, наприклад, при реверсі асинх-
ронного двигуна, що живиться від перетворювача (безконтактний реверс), до-
даються ще дві пари тиристорів (на рисунку 3.4 показані пунктиром).  
Робота схеми (обме-
жимося розглядом ро-
боти перетворювача 
на активне наванта-
ження) суттєво зале-
жіть від режиму нейт-
ралі. 
Якщо наванта-
ження з’єднане за 
схемою «зірка» з ней-
тральним дротом, то 
кожна з фаз працює 
незалежно від інших. 
Процеси при цьому 
такі ж як і в однофаз-
ному перетворювачі – регулюється фазна напруга.  
За відсутністю нейтрального дроту робота фаз регулятора стає залежною, 
тому що для протікання струму в фазах навантаження необхідно одночасно 
вмикати  відповідні тиристори у двох або трьох фазах перетворювача.  
При вмиканні двох тиристорів, наприклад, VS1 і VS4 (рис. 3.4) до мережі 
підключені фази навантаження а і в (однофазний режим роботи). Опори RА і RВ 
з’єднані послідовно і підключені до лінійної напруги мережі UАВ. Оскільки при 
симетричному навантаженні опори однакові, напруга на фазах теж однакова і 
дорівнює UАВ/2. З урахуванням позитивного напрямку напруги (від початку фа-
зи до кінця) отримуємо: Uфа=UАВ/2, Uфв= - UАВ/2. 
Під час вмикання  тиристорів у трьох фазах перетворювача на наванта-
женні отримуємо симетричну трьохфазну систему напруги.  
A B C
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R
С
a в c
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  Рисунок 3.4 – Трифазний перетворювач напруги 
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Варто зазначити, що режим роботи навантаження  (однофазний або три-
фазний) визначається кутом керування α. Якщо α=0 маємо симетричну трифаз-
ну систему напруги, із збільшенням α<60º трифазні режими чергуються з од-
нофазними (рис. 3.5 з α=45º), якщо α ≥ 60º мають місце лише однофазні режими 
роботи, з α >π/2 струм у межах напівхвилі позитивної і негативної полярності 
розривається.  Остання обставина обумовлює необхідність використовувати для 
керування тиристорами імпульсів керування, тривалість яких tІМП ≥(π – α) або 
використовувати два коротких імпульси, зсунуті на 60º (рис. 3.5). Цим забезпе-
чується повторне вмикання тиристорів після розриву струму (при α>π/2 ). 
Розглянемо роботу перетворювача більш детально з використанням рису-
нку 3.5. 
– α1=π/2. У момент часу t=0 імпульси керування подані на тиристори VS5 
і VS2 у фазах а і с перетворювача, вони вмикаються, підключаючи відповідні 
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Рисунок 3.5 –  Діаграми роботи трифазного перетворювача напруги 
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фази навантаження до виводів А і С мережі – отримуємо на фазах навантажен-
ня uФа= - uСА /2, uФс= uСА /2, uФв=0. У момент часу t1 напруга uСА і струм у фазі а 
зменшуються до 0 – тиристор VS2 вимикається, одночасно імпульс керування 
подається на тиристор VS4 (імпульс керування присутній також на тиристорі 
VS5). Таким чином, вмикаються  VS4 і VS5 підключаючи фази навантаження в і 
с до виводів В і С мережі – отримуємо на фазах навантаження uФа=0,            
uФв= -uСВ /2, uФс= uСВ /2. У момент часу t2 тиристор VS5 вимикається, одночасно 
імпульс керування подається на тиристор VS1 (імпульс керування присутній та-
кож на тиристорі VS4). Вмикаються  VS1 і VS4 підключаючи фази навантаження 
а і в до виводів А і В мережі – отримуємо на фазах навантаження uФа=uАВ /2, 
uФв=-uАВ /2, uФс=0. У подальшому процеси в схемі аналогічні. 
– α2=45º. У момент часу t5, що відповідає α2,  імпульс керування подаєть-
ся на тиристор VS3. На цей час імпульси керування подані також на тиристори  
VS1 і VS6 – вони відкриті і проводять струм. Таким чином, одночасно відкриті 
тиристори у трьох фазах навантаження – трифазний режим роботи. У момент 
часу t6  тиристор VS1 вимикається, VS3 і VS6 залишаються відкриті – маємо од-
нофазний режим роботи: uФа=0,   uФв= uВС /2, uФс= - uВС /2=0. У момент часу t7 
імпульс керування подається на VS2 – знову отримуємо трифазний режим до 
моменту t8, коли вимикається VS6 і схема повертається в однофазний режим 
роботи. На інтервалі часу (t8 –t9) відкриті VS3 і VS2: uФа= - uВА /2,   uФв=uВА /2, 
uФс=0. З моменту t9 коли відкривається VS5 схема знов переходить у трифазний 
режим роботи тощо.  
Діюче значення фазної напруги за активного навантаження можна визна-
чити згідно з виразами [21]: 
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де  UmФ – амплітуда фазної напруги. При проміжних значеннях α=60° і  
α=90° можна користуватись, відповідно, першим або другим рівнянням і дру-
гим або третім рівняннями. 
Більш складний аналіз вихідної напруги перетворювача за активно-
індуктивного навантаження, коли необхідно визначати тривалість протікання 
струму у фазах у разі зміни полярності напруги. Для спрощених розрахунків 
першої гармоніки вихідної напруги перетворювача можна використати залеж-
ності, що подані на рисунку 3.6 [29].  
Тиристорні перетворювачі змінної напруги широко використовуються як 
регулятори потужності для живлення електротермічного устаткування, елект-
роприводу (пристрої плавного пуску) та ін. Розглянуту схему можна ви-
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користовувати як безконтактний ко-
мутатор – бездуговий вимикач змін-
ного струму з малим часом вмикання і 
вимикання. Він вмикається шляхом 
подавання імпульсів керування на ти-
ристори з α = 0 і вимикається шляхом 
зняття імпульсів у разі переходу стру-
му через нуль. Головна перевага схеми 
– відсутність рухомих частин, що до-
зволяє використовувати її як вимикач  
для приймачів з великою кількістю 
вмикань за годину. 
Широтно-імпульсне регулювання. 
Останнім часом для різних нагріваль-
них пристроїв для змінювання потуж-
ності широко застосовується імпульсне 
регулювання напруги, що можливо при 
використанні перетворювача як вими-
кача напруги у режимі перемикання. 
Навантаження періодично підключа-
ється до джерела у разі вмикання тиристорів з α=0 на час tВМК з наступним відк-
люченням – тиристори вимикаються за відсутності імпульсів керування     (рис. 
3.7). Середнє за період (Т – незмінний) діюче значення напруги на навантажен-
ні визначається відношен-
ням тривалості tВМК до пері-
оду перемикань  
UH=U1·(tВМК/Т), де U1 – на-
пруга мережі, Т – період пе-
ремикань (1-3с) або період 
модуляції. 
Варто зазначити, що цей 
принцип регулювання на-
пруги обумовлює виникнен-
ня низькочастотних гармо-
нійних складових у струмі, 
що споживається з мережі. Окрім того, використання імпульсного регулювання 
доцільно для інерційних елементів, стала часу яких перевищує період модуля-
ції. Так, наприклад, імпульсне регулювання напруги лампи розжарювання при-
зведе до відповідних коливаннь світла і неприпустимо. У той же час, таке регу-
лювання  доцільне для нагрівальних приладів, що мають значну теплову 
інерційність.  
Приклад 3.1. Розрахувати схему трифазного тиристорного перетворюва-
ча змінної напруги з фазовим регулюванням, що використовується для регулю-
вання потужності споживача за схемою «зірка» з нейтральним дротом. Лінійна 
напруга мережі UЛ = 380 В, опір фази навантаження RН =10 Ом, діапазон регу-
Т 
tВМК 
uH 
0 t 
Рисунок 3.7– Імпульсне регулювання напруги 
Рисунок 3.6 – Залежність 
 діючого значення 1-ї гармоніки 
вихідної напруги від кутів ϕ и α 
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лювання кута α=0÷150º. Визначити діапазон регулювання напруги і потужнос-
ті, кут зсуву першої гармоніки струму, що споживається від мережі і коефіцієнт 
потужності  за α=90º. 
Розв’язання. За наявності нейтрального дроту робота фаз схеми здійсню-
ється незалежно. Фазна напруга мережі UФ=UЛ/√3=220 В. За відсутності регу-
лювання струм фази ІФО=UФ/RН=220/10=22 А, потужність печі  
 РО=3(UФ)2/RН=3(220)2/10=14520 Вт. 
Середнє значення струму тиристора  IVSCP=0,45IФ0=0,45·22=9,9 А.  
Зворотна напруга дорівнює  UЛm=√2·380=537,3 В. 
Виходячи з цього обираємо тиристор із: 
IПРДОП=КЗАПIVSCP=1,3IVSCP=1,3·9,9=12,87 А,  
UЗВМАХ=1,3UЛm=1,3·537,3=698,5 В                                                               
Цим умовам відповідає тиристор Т112 –16 –7. 
Діюче значення фазної напруги за α=150º=2,618 рад. становить  
=+−=+−⋅= )
2
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2
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α ФФ
UU 37,4 В. 
Відповідно потужність становить  Рα=3(UФα)2/RН=3(37,4)2/10=419,6 Вт. 
Кут зсуву першої гармоніки за α=90º=π/2  
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Коефіцієнт потужності     χ=ν·cosφ(1)=u*=0,707. 
Приклад 3.2. Визначити потужність печі (за даними прикладу 3.1) при 
α=90º, якщо нейтральний дріт відсутній. 
Розв’язання. Діюче значення фазної напруги:  
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1
++−⋅= =0,383·312=119,5 В. 
У попередньому прикладі діюче значення напруги за α=90º становило  
 UФα=0,707UФ=127 В. 
Відповідне значення  потужності становить  
 Рα=3(UФα)2/RН=3(119,5)2/10=4283,8 Вт. 
 
3.2 Імпульсні перетворювачі постійного струму 
 
Для регулювання постійної напруги споживача при незмінній напрузі 
джерела живлення постійного струму використовують імпульсні перетворювачі 
(ІП). При цьому змінювання напруги на навантаженні забезпечується регулю-
ванням тривалості підключення його до джерела постійного струму. Час циклу 
вмикання – вимикання названо періодом подавання імпульсів Т. Час увімкнено-
го стану роботи – тривалість імпульсу tі. Зрозуміло, що середнє значення на-
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пруги, яке встановлюється на навантаженні, є тим більшим, чим більшим є від-
ношення γ = tі/T, що названо коефіцієнтом заповнення імпульсу. 
Залежно від законів змінювання tі та T розрізнюють: 
– широтно-імпульсну модуляцію (ШІМ) з T=const і  tі=var; 
– частотно-імпульсну модуляцію (ЧІМ) з T=var і  tі=const; 
– часо-імпульсну модуляцію (ЧАІМ) з T=var  і tі=var – характерна для 
пристроїв з релейним регулюванням вихідної величини (див. п. 3.2.2, п. 4.2.3,  
п. 5.1), коли обмежується відхилення від заданого значення параметра. 
 
3.2.1 Імпульсні перетворювачі постійного струму, 
що знижують напругу 
 
 Цей клас перетворювачів забезпечує регулювання вихідної постійної на-
пруги у бік зменшення відносно напруги джерела. 
 
3.2.1.1 Імпульсний перетворювач на цілком керованому ключі 
 
Схема імпульсного перетворювача на транзисторі подана на                   
рисунку 3.8,  a. Ключовий елемент – транзистор VT вмикається послідовно з на-
вантаженням RH. Для згладжування струму послідовно з навантаженням вмика-
ється дросель LH, тобто характер навантаження активно-індуктивний. На виході 
ключа підключено зворотний діод VD, що утворює коло для замикання реакти-
вного струму навантаження у разі відключення його від джерела. Для додатко-
вого згладжування напруги навантаження може бути використаний конденса-
тор С, що вмикається паралельно RH  (тобто отримуємо LC-фільтр).  
 
На рисунку 3.8, б подана схема ІП на тиристорі, що вимикається за колом 
керування, навантаженням є коло якоря двигуна постійного струму ДПС (RH – 
еквівалентний активний опір кола, LН  – індуктивність, ЕЯ  – ЕРС якоря).  
Часові діаграми, які пояснюють роботу ІП з використанням ШІМ (рис. 
3.8, а), подані на рисунку 3.9. Згідно з напругою керування uК (напруга керу-
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Рисунок 3.8 – Імпульсний перетворювач, що знижує напругу: 
а) на транзисторі; б) на тиристорі, що вимикається за колом керування 
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вання двополярна: позитивна полярність відповідає відмиканню ключового 
елемента; негативна полярність відповідає його запиранню) транзистор VТ від-
кривається в момент часу 0 і відкритий 
протягом часу tі. Напруга мережі живлення 
U надходить на вихід ІП, таким чином його 
вихідна напруга uВ=U.  
Навантаження (з урахуванням  згла-
джувального дроселя) звичайно має актив-
но-індуктивний характер, тому струм дро-
селя iL=iVT змінюється не стрибком, а 
зростає повільно (енергія накопичується в 
магнітному полі). Із вимкненням VТ на ін-
тервалі часу (T - tі), навантаження вимика-
ється від джерела U, тобто uВ=0. Проте 
струм у вихідному колі миттєво змінитись 
не може – його «підхоплює» зворотній діод 
VD (iL=iVD), що вмикається під дією ЕРС 
самоіндукції у дроселі. Таким чином, на 
цьому інтервалі струм зберігає свій попе-
редній напрямок, замикаючись крізь VD. 
Значення струму при цьому зменшується. 
Далі процеси повторюються.  
Вважаємо, що ємність С конденсато-
ра достатньо велика і напруга UC=UH=UHCP  
ідеально згладжена і незмінна. Середнє 
значення напруги на навантаженні 
  
∫ ⋅=⋅=⋅⋅==
іt
і
CHCP UT
tUdtU
T
UU
0
1 γ .   (3.7) 
 
Середнє значення струму (змінна 
складова ІL замикається через конденсатор) 
  
ІLCP=IHCP=UHCP/RH.                  (3.8) 
 
На інтервалі tі напруга на дроселі  
C
L
НL UUdt
diLU −==    або     
Н
CL
L
UU
dt
di −
= .                     (3.9) 
 
На інтервалі (T - tі) 
  
C
L
НL Udt
diLU −==   або    
Н
CL
L
U
dt
di −
= .                             (3.10) 
 
Рисунок 3.9 – Діаграми роботи               
імпульсного перетворювача: 
а) з ШІМ; б) з релейним  
регулятором 
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Звідси виходить, що струм змінюється за лінійним законом і пульсує в 
межах від ILМІН до ILМАХ. Амплітуда пульсацій струму щодо середнього значення 
∆ІL. За час tі струм зростає на 2∆ІL, тобто 
Н
CL
i
L
L
UU
T
I
t
I −
=
∆⋅
=
∆⋅
γ
22
 . 
З урахуванням (3.7) отримуємо  
 
MНН
L fL
)(U
L
)UU(TI
2
1
2
γγγγ −
=
−
=∆  ,                 (3.11) 
 
де    fМ=1/Т – частота модуляції. Відповідно максимальне і мінімальне 
значення струму навантаження:      ILМАХ= ILСР + ∆IL ,          ILМІН= ILСР – ∆IL. 
Максимального свого значення пульсації набувають при значенні γ = 0,5. 
Зрозуміло, що чим коротшим є період Т, тобто чим вище частота подавання ім-
пульсів (частота модуляції) fМ=1/T, тим меншим є розмах коливань струму.  
Змінюванням величини γ = 0...1, можна регулювати середнє значення на-
пруги (3.7) від 0 до U, а також і струм навантаження   IНСР=UНСР/RН. 
 Варто зазначити, що залежно від γ,  fМ, LH, RH струм іL може бути безпере-
рвним або в ньому з’являються безструмові паузи. Крива струму на межі безпе-
рервності, коли ILМІН=0 подана на рисунку 3.9, а (нижня діаграма). Неважко по-
бачити, що при цьому ∆IL=ILСР=IHCP=UHCP/RH. Виходячи з (3.8) і (3.11) можна 
визначити, що  для забезпечення безперервності струму  в навантаженні його 
індуктивність (індуктивність згладжувального дроселя) повинна бути  
 
M
H
H f
)(RL
2
1 γ−
=   .                                           (3.12) 
 
Зменшення значення індуктивності LH досягається підвищенням частоти 
fМ. Частота модуляції обмежується частотними властивостями вентилів. Тут пе-
вну перевагу мають транзистори – можливе значення частоти модуляції досягає 
декілька десятків і навіть сотень кГц (для тиристорів не перевищує 1 кГц). 
Середні значення струму транзистора (тиристора) і зворотного діода: 
 
 IVSСР =γIНСР,   IVDСР= IНСР (1-γ).                                 (3.13) 
 
Транзистор слід обирати не за середнім, а за максимальним струмом нава-
нтаження, враховуючи мале значення перевантаження за струмом. 
При відсутності конденсатору С (рис. 3.8, б) струм у вихідному колі ІП 
змінюється не за лінійним, а експоненційним законом. Проте, при наявності 
проти - ЕРС ЕЯ і нехтуванні опором кола якоря, струм також можна вважати лі-
нійним, оскільки постійна за значенням ЕЯ  виконує ту ж саму функцію, як і UС 
(див.(3.9) і (3.10)). 
Варто зазначити, що розглянутий принцип керування ІП з використанням 
ШІМ забезпечує роботу схеми в якості джерела напруги. 
 У електроприводі з ДПС, коли мова йде про формування струму якорю, 
доцільним є використання ІП в режимі джерела струму, що можливо з викорис-
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танням релейного принципу регулювання струму. При цьому застосовується 
релейний (гістерезисний) регулятор струму, що відпрацьовує струм якорю з пе-
вним (заданим) відхиленням ±δ=±∆ІЯ (зазвичай декілька  % від номінального 
струму якорю) відносно заданого значення ІЯЗАД. Якщо фактичне значення 
ІЯ≤(ІЯЗАД - ∆ІЯ) транзистор вмикається подаючи напругу у коло якорю     (рис. 
3.9, б) і струм зростає, доки не виконається умова  ІЯ≥(ІЯЗАД + ∆ІЯ). Тоді транзис-
тор вимикається і відключає коло якорю від джерела - струм зменшується.  
Даний принцип забезпечує високу швидкодію і точність відпрацьовуван-
ня струму при постійній амплітуді пульсацій. 
Приклад 3.3. Розрахувати параметри ІП на транзисторі для живлення 
приймача (RH) з UНОМ=80 В, ІНОМ=10 А від джерела з напругою U=110 В. Коефі-
цієнт пульсацій напруги КПН=0,005, діапазон регулювання напруги 
(1,1÷0,2)UНОМ,  fМ=10 кГц. Регулювання здійснюється методом ШІМ. 
Розв’язання.  Розглянемо можливість використання схеми (рис. 3.8, а) 
без згладжувального конденсатора. Визначимо діапазон регулювання коефіціє-
нту заповнення імпульсів. Максимальне значення напруги UНМАХ=1,1·80=88 В, 
мінімальне UНМІН=0,2·80=16,6 В, звідки: 
γМАХ =UНМАХ/U=88/110=0,8, γМІН =UНМІН/U=16,6/110=0,151. 
Амплітуда коливань напруги за активного навантаження визначається ві-
дповідними коливаннями струму. Максимальне значення амплітуди пульсацій 
струму навантаження має місце при γ=0,5. Опір приймача становить   
RH=UНОМ/ІНОМ=80/10=8 Ом.  
Значення струму навантаження при γ =0,5:  ІН=Uγ/RH=110·0,5/8=6,875 А. 
Амплітуда пульсацій струму ∆ІН=КПН·ІН=0,005·6,875=0,0344 А. 
Виходячи з (3.11) знаходимо індуктивність згладжувального дроселя  
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Отримане значення індуктивності достатньо велике. Розглянемо варіант 
із використанням конденсатору. Вважаємо, що кутова частота пульсацій дорів-
нює частоті модуляції ω=2πfM=6,28·10000=62800 рад/с, тоді ємність конденса-
тора згідно з п. 2.1.3   =
⋅⋅⋅
==
800506280022 ,RK
С
HПH
pi
ω
pi 0,000625 Ф=625 мкФ.  
Приймаємо С=630 мкФ за напругою не менше 110 В. 
Індуктивність згладжувального дроселя обираємо з умови (3.12) з γ=0,5  
LH≥RH(1-γ)/2fM=8(1-0,5)/20000=0,0002 Гн=0,2 мГн. 
Максимальне значення середнього струму транзистора   
ІVTCP=γМАХ ІНCP=0,8UНМАХ/RH=0,8·88/8=8,8 А. 
Середній струм діоду ІVDCP=(1-γ)ІНCP=(1-γ)γU/RH, його максимальне зна-
чення буде при γ=0,5 і становить ІVTCP=0,5·0,5·110/8=3,44 А. 
Транзистор слід обирати за максимальним струмом навантаження 
ІVT=UНМАХ/RH=11 А  на напругу U=110 В з урахуванням частоти модуляції. 
З деяким запасом обираємо MOSFET типу IRFB17N20D на напругу 200 В 
і струм 16 А. Діод теж повинен мати гарні частотні властивості. Отже, обирає-
мо з [17] діод типу 1N3881 на напругу 200 В і струм 6 А. 
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3.2.1.2 Імпульсний перетворювач з примусовою комутацією 
 
Одна з поширених схем ІП на тиристорах, що не вимикаються за колом ке-
рування (з паралельною комутацією), наведена на рисунку 3.10, a (звичайно ча-
стота модуляції не перевищує 400 
Гц). Поряд із робочим тиристором 
VS1 схема містить вузол примусової 
комутації, що ввімкнений паралель-
но VS1: тиристор VS2, діод VDК, реа-
ктор LК і комутуючий конденсатор 
CК.  
Навантаження вмикається до 
джерела за допомогою VS1. При 
цьому конденсатор СК, заряджений 
на попередньому циклі через коло 
навантаження при вмиканні VS2 до 
напруги U (полярність показана на 
рисунку 3.10 в дужках), перезаря-
джається за колом VS1-LК-VDК (крізь 
VS1, окрім струму навантаження, на-
дходить струм iЗ). Напруга на СК змі-
нює знак (знаки без дужок) і дорів-
нює напрузі джерела. У момент часу 
t1 з подаванням імпульсу керування 
відкривається тиристор VS2 і з боку 
СК до VS1 прикладена зворотна на-
пруга (що закриває). При цьому VS1 
закривається, конденсатор СК через 
відкритий VS2 є ввімкненим послідо-
вно з навантаженням, у результаті 
напруга на навантаженні зростає 
стрибком. На інтервалі (t1 - t2) СК ро-
зряджається крізь навантаження з 
наступним перезаряджанням від 
джерела – інтервал (t2, t3). Якщо вва-
жати струм навантаження незмінним, 
то напруга uС змінюється лінійно до 
– U. По завершенні перезаряджання 
СК  струм зменшується до нуля – ти-
ристор VS2 вимикається. У подаль-
шому навантаження від джерела вимкнуто, струм  підтримується за рахунок ді-
ода VD. При відкриванні VS1 навантаження знов підключено до джерела – про-
цеси в схемі повторюються.  
Для стійкої комутації VS1 необхідно, щоб на інтервалі tВ=(t2 - t1), де до ньо-
го прикладена зворотна напруга (рис. 3.10, б) він встигав відновлювати запира-
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Рисунок 3.10 – ІП 
з паралельною комутацією: 
а) схема; б) діаграми роботи 
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льні властивості, тобто tВ>tВІДН (tВІДН – час відновлення запиральних властивос-
тей тиристора). Відповідно ємність конденсатора вибирається за умовою 
  
СК≥(tВ·ІНМАХ)/U.        (3.14) 
 
Середні значення струму тиристора і зворотного діода 
  
IVSСР =γIНСР,   IVDСР=IНСР (1-γ).                  (3.15) 
 
Індуктивність реактора LК   
 LК = (0,27 tВІДН ·U) /IНМАХ.                        (3.16) 
 
Тиристор VS2 і діод VDК повинні мати гарні частотні властивості, за 
струмом практично не навантажені, по напрузі обираються того ж класу, що і 
робочий тиристор VS1. 
Напруга на навантаженні визначається тривалістю підключення наванта-
ження до джерела tі, а також напругою конденсатора на інтервалі (t3 – t1). Три-
валість розряджання – перезаряджання СК  визначається струмом, що на цьому 
інтервалі тече крізь навантаження. Вважаючи струм розряду через навантажен-
ня незмінним іН=ІНМАХ 
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UUC
tt С013
+
=− ,        (3.17) 
 
де   (t3 – t1) – час розряджання - перезаряджання конденсатора, UC0 – почат-
кова напруга на конденсаторі (приймаємо, що UC0=U).  
Таким чином, середнє значення напруги на навантаженні збільшується та 
залежить від струму  
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 Природно, що за обмеженої частоти модуляції для досягнення мінімаль-
них пульсацій струму навантаження потребується додатковий дросель, що вми-
кається послідовно з навантаженням. 
Безконтактні вимикачі постійного струму. Пристрої, що наведені на ри-
сунках 3.8 - 3.10 можна використовувати як безконтактні вимикачі постійного 
струму. Дійсно, якщо не подавати імпульси на їхнє наступне ввімкнення, то 
струм навантаження знижується до нуля. Коли енергію магнітного поля індук-
тивності L вичерпано на навантаження ZН, стається його повне вимкнення. Їх 
переваги аналогічні безконтактним вимикачам змінного струму (рис. 3.1 і рис. 
3.4). 
Приклад 3.4. Розрахувати ІП на тиристорі з примусовою комутацією 
(рис. 3.10, а) для використання в якості регулятору напруги на обмотці якоря 
двигуна постійного струму, що живиться від джерела постійного струму з на-
пругою U=110 В. Параметри ДПС UНОМ=110 В, ІНОМ=50 А, LЯ=0,0011 Гн, 
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RЯ=0,175 Ом,  короткочасне перевантаження за струмом 2.5. Коефіцієнт пуль-
сацій струму КПС=0,1, діапазон регулювання напруги (0,1-1)UНОМ. Значення 
струму ДПС визначається  його навантаженням і не залежить від напруги. Ви-
значити, наскільки напруга навантаження може відрізнятися від очікуваного 
значення при γЗАД =0,5 і ІНОМ  (витратами напруги на тиристорі, діоді і активних 
опорах нехтувати) 
Розв’язання.  Визначимо діапазон регулювання коефіцієнту заповнення 
імпульсів. Оскільки номінальна напруга ДПС UНОМ=110 В дорівнює напрузі 
джерела  γМАХ=1,  γМІН=0,1. Параметри елементів схеми розраховуємо для номі-
нального навантаження двигуна. Перевантаження за струмом короткочасне – 
його слід враховувати лише під час розрахунку комутуючого конденсатора. 
Максимальне значення середнього струму робочого тиристору VS1   
ІVTCP=γМАХ ІНОМ=ІНОМ=50 А. 
Максимальне значення середнього струму діода VD  
ІVTCP=(1-γМІН)ІНОМ=(1-0,1)50=45 А.  
Обираємо з [7] низькочастотний тиристор дещо з запасом Т130-63-2 
(Іпр.доп≥(1,2-1,3)ІVTCP=63 А, UЗВ.МАХ≥1,5U=200 В), для якого рекомендований час-
тотний діапазон не перевищує 500 Гц, час відновлення запиральних властивос-
тей tВІДН≤10 мкс. Як зворотний обираємо діод Д132-63-2 [6]. 
Комутуючі прилади VS2
 
,
 
VDК за струмом практично не навантажені, за 
напругою обираються того ж класу, що і робочий тиристор, отже обираємо  
Т112-10-2, Д112-10-2. 
Максимальне значення амплітуди пульсацій струму навантаження має мі-
сце за γ=0,5. Амплітуда пульсацій струму за номінальним навантаженням і за-
даному КПС=0.1  ∆ІН=КПС ІНОМ=0,1·50=5 А. 
Виходячи з (3.11), знаходимо індуктивність кола навантаження, значення 
частоти модуляції приймаємо fM=400 Гц  
=
⋅⋅
⋅⋅
=
∆
−
==
40025
5050110
2
1 ,,
fI
)(UL
ML
Н
γγ 0,00688 Гн=6,9 мГн. 
Індуктивність згладжувального дроселя  LДР=LН - LЯ=6,9-1,1=5,8 мГн. 
Ємність комутуючого конденсатора СК і індуктивність реактора LК: 
СК ≥ (tВІДН·· IНМАХ)/U,  LК= (0,27tВІДН ·U) /IНМАХ. 
Максимальне значення струму навантаження  
IНМАХ=2,5IНОМ+ ∆ІН=2,5·50+5=130 А. 
СК ≥ (tВІДН·IНМАХ)/U=10·10-6·130/110=11,81·10-6Ф=11,81 мкФ. 
Приймаємо значення СК  з запасом СК =30 мкФ. 
LК= (0,27tВІДН ·U) /IНМАХ=0,27·10·10-6·110/130=0,23 мкГн. 
Згідно з (3.18) визначимо, наскільки напруга навантаження може відріз-
нятися від очікуваного значення за γЗАД =0,5 і ІНОМ   
=
⋅⋅⋅⋅
=
⋅⋅
=∆
−
55
40011010302 26
НМ
M
2
НСР I
fUC2U 5,28 В,  
де IНМ=IНОМ+ ∆ІН=50+5=55 А. 
Таким чином, напруга перевищує очікуване значення 0,5U=55 В на 9,6 %. 
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3.2.1.3 Реверсивний імпульсний перетворювач постійної напруги 
для керування двигунами постійного струму 
 
Поряд із регулюванням (зниженням напруги на виході відносно напруги 
джерела) забезпечує отримання на виході напруги обох полярностей та двобіч-
ний обмін енергією між джерелом та навантаженням, використовується для: 
– регулювання швидкості двигунів постійного струму (ДПС) у обох напря-
мках обертання з забезпеченням генераторного гальмування; 
– перетворення постійного струму в змінний, як однофазний інвертор на-
пруги (розглянуто у п. 4.2). 
Перетворювач являє собою мостову схему (рис. 3.11) на чотирьох повніс-
тю керованих ключах К1 – К4 з паралельно підключеними зворотними діодами 
VD1 - VD4 (забезпечують двобічну 
провідність моста у випадках, коли 
напрямок вихідної напруги і стру-
му протилежні). Оскільки струм id, 
що споживається від джерела при 
перемиканні ключів схеми зміню-
ється стрибком, безпосередньо на 
вході перетворювача встановлений 
конденсатор С, що виключає вплив 
індуктивності вхідних кіл на про-
цес комутації. Як ключі можна ви-
користати транзистори або тирис-
тори, що вимикається за колом 
керування. Схема з використанням 
IGBT подана на рисунку 3.12. На-
вантаження – коло якорю ДПС (на 
рисунках 3.11 і 3.12 відображена схема заміщення) містить у собі: активний 
опір RН, індуктивність якорю та згладжувального дроселю LН, ЕРС якорю ЕЯ, 
значення і напрямок якої визначаються швидкістю і напрямком обертання 
ДПС. 
Полярність вихідної напруги визначається ключами, що вмикаються, на-
приклад, під час вмикання  К1, К4 напрямок напруги uН і струму iН  відповідає 
поданому на рисунку 3.11 (під час вмикання К2, К3 отримуємо зворотній на-
прямок). Значення вихідної напруги визначається тривалістю tВМК  ключів за пе-
ріод модуляції Т. 
Використовують два типа ШІМ: 
– біполярна (двополярна) модуляція, коли вихідна напруга за період мо-
дуляції приймає два значення: +U або –U. 
– уніполярна (однополярна) модуляція, коли вихідна напруга за період 
модуляції приймає два значення: +U або 0 та  –U 
 
або 0. 
К1 К2
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VD3
VD4
U
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Рисунок 3.11 – Реверсивний 
мостовий ІП 
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Біполярна модуляція.  Цей 
тип модуляції під час форму-
вання напруги передбачає од-
ночасне вмикання  пар ключів 
К1, К4 або К2, К3 (одноймен-
них транзисторів на рисунку 
3.12). Залежно від напрямку 
струму навантаження під час 
вмикання VТ1 і VТ4 або од-
нойменних діодів (вивід А 
з’єднаний з виводом + джере-
ла, а вивід В із виводом  - 
джерела) напруга на наванта-
женні UН =+U, при вмиканні 
VТ2 і VТ3 або VD2, VD3 на-
пруга змінює полярність  UН = 
-U. На кожному з періодів Т час вмикання VT1, VT4 становить tВМК, а час вми-
кання VT2, VT3 відповідно (ТМ – tВМК). Середнє за період Т значення вихідної 
напруги становить (рис. 3.13)  
 
    UНСР =
мТ
1 dtu
Т
0
Н ⋅∫ = 
Т
1
 [tВМК·U – U(T- tВМК)]=U·γ  - U+U·γ= U(2·γ - 1),    (3.19) 
 
де   γ=tВМК /Т – коефіцієнт заповнення імпульсу. Якщо γ > 0,5 напруга 
UНСР >0 (на рис. 3.13 γ =0,7), за γ<0,5 UНСР <0, за γ =0,5 UНСР =0. 
Середнє значення 
струму навантаження для 
активно-індуктивного на-
вантаження IНСР=UНСР/RH, 
під час роботи на ДПС 
  
IНСР=(UНСР - ЕЯ)/RН.  (3.20) 
 
Залежно від співвід-
ношення значень UНСР і ЕЯ 
за незмінної їх полярності 
можливі режими роботи 
ДПС: 
1) UНСР >ЕЯ, струм IНСР>0 
– позитивний (рис. 3.13 – 
крива 1),  ДПС працює у 
режимі двигуна і споживає 
енергію від джерела; 
2) UНСР=ЕЯ, струм IНСР=0 – 
режим ідеального холос-
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Рисунок 3.12 – Мостова схема  
перетворювача на IGBT транзисторах 
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Рисунок 3.13 – Діаграми роботи схеми 
 при двополярній ШІМ 
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того ходу (крива 2 на рис. 3.13). 
3) UНСР <ЕЯ, струм IНСР<0 – змінює напрямок (крива 3 на рис. 3.13) і тече під ді-
єю ЕЯ,  ДПС працює у режимі генератору з передаванням енергії до джерела. 
 Для спрощення аналізу вважаємо, що струм навантаження змінюється за 
лінійним законом (нехтуємо малим опором RH, тоді на інтервалі tВМК  
Я
L
НL ЕUdt
diLU −== , а на інтервалі (Т-tВМК) ЯLНL ЕUdt
diLU −−== , тобто  
const
dt
diL
= ). 
Розглянемо випадок, коли UНСР >ЕЯ   і  струм іН>0. При цьому на інтервалі 
tВМК відкриті транзистори VТ1 і VТ4 – струм іН зростає (иН=U). При цьому енер-
гія передається у навантаження, а також  накопичується у магнітному полі. У 
момент часу t3 імпульси керування з транзисторів VТ1, VТ4 знімаються і потім  
з деякою затримкою, достатньою для запирання VТ1, VТ4 (щоб виключити ко-
роткі перемикання джерела при одночасному вмиканні VТ1, VТ2 і VТ3, VТ4), 
подаються на VТ2, VТ3. Із закриванням транзисторів VТ1 і VТ4 струм наванта-
ження продовжує протікати у тому ж напрямку за рахунок дії ЕРС самоіндукції 
еL у навантаженні (енергії, що була накопичена у магнітному полі). Під дією 
ЕРС  еL (має той же напрямок, що і струм іН), що є позитивною для зворотних  
діодів VD2 і VD3 вони відкриваються і підхоплюють струм навантаження   
(иН=-U). Струм, що споживається від джерела, змінює напрямок на протилеж-
ний (напрямок струмів на рис. 3.12 показано пунктиром). Транзистори VТ2, VТ3 
при цьому шунтуються діодами і вимкнені. Струм іН повільно зменшується. 
Потім імпульси керування знов подаються на VТ1 і VТ4 (иН=U) – струм іН зрос-
тає тощо. При цьому струм іН коливається відносно свого середнього значення 
IНСР>0. 
Із зростанням значення ЕЯ за незмінної тривалості tВМК і, відповідно   
UНСР, середнє значення струму IНСР  зменшується, зменшується і амплітуда його 
коливань.  За UНСР =ЕЯ, середнє значення струму IНСР=0. При цьому імпульси 
керування на інтервалі tВМК подані  на VТ1, VТ4, проте вмикаються вони лише у 
момент часу t2, коли струм навантаження зменшиться до нуля (на інтервалі     
t1- t2  струм проводять діоди VD1 і VD4 (иН=U)). З вмиканням транзисторів VТ1 і 
VТ4 полярність напруги на навантаженні позитивна, струм  іН   повільно зростає. 
Із вимкненням VТ1 і VТ4 у момент часу t3  подаються імпульси керування на 
VТ2 і VТ3, проте струм, що має позитивний напрямок, підхоплюють діоди VD2 і 
VD3 (иН= -U) і струм поступово зменшується до нуля у момент часу t4. З цього 
моменту вмикаються VТ2 і VТ3 і напрямок струму навантаження іН змінюється 
на зворотний. У разі вимкнення VТ2 і VТ3 вмикаються зворотні діоди VD1 і 
VD4, підхоплюючи струм навантаження, полярність uН змінюється на позитив-
ну. 
При подальшому збільшенні ЕЯ вона стає більша за UНСР, струм IНСР<0 –  
змінює напрямок (крива 3 на рис. 3.13). На інтервалі tВМК  за позитивною напру-
гою навантаження струм, що зростає, проводять VD1 і VD4. На інтервалі (Т-
tВМК) імпульси керування подані на VТ2 і VТ3, які і проводять струм. 
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Таким чином, на відміну від ІП, що розглянуті вище (п.3.2.1) у кривій 
струму навантаження безструмові паузи виключені (за наявності ЕЯ) – після 
зменшення до нулю, струм міняє напрямок на протилежний.  
Принцип реалізації біполярної ШІМ пояснюють діаграми на рисунку 
3.14. При цьому звичайно використовують принцип «вертикального керуван-
ня», коли рівень заданої на-
пруги UЗАД перетворюється в 
пропорційну йому тривалість 
імпульсів tВМК.  Перетворення  
досягається порівнянням за 
рівнем напруги: заданої UЗАД  і 
модулюючої uТР, що зміню-
ється за лінійним (трикутним) 
законом і має частоту fМ=1/Т.  
Якщо  UЗАД>uТР – формується 
імпульс на вмикання транзис-
торів VT1, VT4, що формують 
напругу позитивної полярності U, у противному  випадку - імпульс на вмикан-
ня VT2, VT3, що формують напругу негативної полярності (-U). Регулювання 
вихідної напруги досягається змінюванням UЗАД.  
Напругу uТР  на інтервалі 0<t<T/4 можна виразити як  T
tUu TPmTP
4⋅
= , 
де TPmU – амплітуда. 
Час t1 знайдемо з умови рівності uТР=UЗАД    41
T
U
U
t
ТРm
ЗАД
⋅= . 
Звідки значення tВМК= 222
2 1
ТT
U
UТ
t
ТРm
ЗАД +⋅=+ . Відповідно значення γ  
)
U
U(
Т
t
ТРm
ЗАДВМК +== 1
2
1γ . 
Згідно з (3.19) середнє значення напруги на навантаженні  
 
         UНСР =U(2·γ - 1)= ЗАД
TPm
ЗАД
ТРm
ЗАД UKU
U
U
U)
U
U( ⋅=⋅=−+ 11 ,            (3.21) 
 
де     К=U/UТРm – постійна величина. 
Таким чином, значення і полярність напруги на навантаженні визначаєть-
ся UЗАД. 
Уніполярна модуляція. Для спрощення аналізу розглянемо окремо ро-
боту плечей перетворювача (рис. 3.11 та рис. 3.12)  із формування напруги на 
затискачах А і В відносно спільної точки N (негативний вивід джерела) – у по-
дальшому напруги: uAN   і  uBN. Під час вмикання ключа К1 напруга uAN = U, при 
вмиканні К2 – uAN = 0. Аналогічна картина і для ключів К3, К4. У реальній схемі 
U U
ЗАД
T/2 t1t1
T
0
t
ТРm
t
ВМК
u
t1
u
ТР
Рисунок 3.14 – Принцип реалізації 
біполярної ШІМ 
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як ключі використовуються транзистори VT з однойменними номерами (рис. 
3.12). 
Для реалізації ШІМ також використовують порівняння заданої напруги з 
напругою трикутної форми uТР. Різниця у тому (рис. 3.15), що для  К1, К2 (VT1, 
VT2) використовують позитивне значення UЗАД  (якщо UЗАД>uТР  формується ім-
пульс на вмикання К1, якщо ні, то на К2), а для пари ключів К3, К4 (VT3, VT4) 
негативне значення (якщо -UЗАД >uТР  формується імпульс на вмикання К3, як-
що ні, то на К4). Діаграми напруги при цьому подані на рис.3.15.  
З порівняння рисунку 3.14 і рисунку 3.15 виходить, що час вмикання VT1, 
VT2 визначається аналогічно, відповідно і коефіцієнт заповнення імпульсу (ко-
ефіцієнт модуляції) для першої пари ключів, що формує напругу uAN    
)
U
U(
ТРm
ЗАД+= 1
2
1
1γ . 
Рисунок 3.15 – Діаграми роботи ІП при уніполярній ШІМ 
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З рисунка 3.15 неважко побачити, що для другої пари ключів, що формує 
напругу
   
uBN      12 1 γγ −= . 
Напруга на навантаженні uH= uAN  - uBN , її середнє значення  
 
UHCP=Uγ1 – U(1-γ1)=(2γ1-1)U. 
Після перетворення отримуємо    
ТРm
HCP U
UU = UЗАД  = КUЗАД. 
На рисунку 3.15 також подані діаграми струму навантаження для випадку 
UНСР>ЕЯ і IНСР>0 (для різних значень  ЕЯ2>ЕЯ1, відповідно криві 2 і 1), а на ри-
сунку 3.16 змінювання стану схеми при цьому. Навантаження – двигун постій-
ного струму працює у режимі двигуна і характеризується проти - ЕРС ЕЯ. Це 
призводить до того, що на інтервалах, де напруга uH=0, струм може змінювати 
напрямок на зворотній. 
Розглянемо процеси у схемі більш детальніше для випадку, коли струм 
змінюється за кривою 2. На інтервалі часу (t1 – t2) відкриті VT1, VT4 (рис. 3.16,а) 
– напруга на навантаженні uH=U> ЕЯ струм позитивний та зростає. У момент 
часу t2 транзистор VT1 вимикається, за рахунок накопиченої у індуктивності ко-
ла якорю енергії, струм зберігає свій напрямок і поступово зменшується до ну-
ля – його підхоплює діод VD2 (рис. 3.16, б). У момент часу t3 транзистор VT4 
вимикається, проте вмикається VT2, що був зашунтований діодом VD2, вмика-
ється також VD4 і під дією ЕЯ струм змінює напрямок і поступово зростає 
(рис.3.16,в). У момент часу t4 вимикається VT2, струм підхоплює VD1 (VT1, VT4 
зашунтовані однойменними діодами), напруга знов стає позитивною 
(uH=U>ЕЯ) внаслідок чого струм зменшується (рис. 3.16, г). У момент часу t5 
струм навантаження дорівнює нулю, діоди VD1, VD4 вимикаються, вмикаються 
VT1, VT4 струм стає позитивним і збільшується (рис. 3.16, д) до моменту t6, ко-
ли VT4 вимикається і струм підхоплює VD3 (рис.3.16,е). На інтервалі (t6 – t7) 
струм зменшується до нуля - VT1 і VD3 вимикаються. У момент часу t7 вмика-
ється VT3, що був зашунтований діодом VD3, вмикається також VD1 і під дією 
ЕЯ струм змінює напрямок і поступово зростає (рис. 3.16, ж). У момент часу t8 
вимикається VT3, струм підхоплює VD4 (VT1, VT4 зашунтовані однойменними 
діодами), напруга знов стає позитивною (uH=U>ЕЯ) внаслідок чого струм зме-
ншується (рис. 3.16, з). У разі зменшення струму до нуля діоди VD1, VD4 вими-
каються, вмикаються транзистори VT1, VT4, струм стає позитивним і зростає. 
Далі процеси у схемі повторюються. 
Для випадку, коли струм навантаження змінюється за кривою 1 (рис. 
3.15) або при відсутності ЕРС – роботі на активно-індуктивне навантаження, 
кількість станів, у яких перебуває схема зменшується – відсутні стани (рис. 
3.16, в, г, ж, и), коли струм змінює напрямок.  
Середній струм транзистора визначається для кривої 1 (рис. 3.15) 
ІVTCP=γМАХІНCP.  Середній струм діода   ІVDCP=(1-γМІН)ІНCP. 
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Обирати транзистор слід за 
максимальним значенням 
струму навантаження. При 
цьому варто враховувати, що 
струм двигуна визначається 
його навантаженням, а не 
прикладеною напругою. 
Відзначимо, що для зміни по-
лярності вихідної напруги не-
обхідно змінити знак UЗАД. 
При цьому діаграми напруги 
uAN   і  uBN    на рисунку 3.15 
слід поміняти місцями, відпо-
відно напруга на навантажен-
ні, що є їх різницею  uH=uAN  - 
uBN  відобразиться відносно 
вісі часу і стане від’ємною. 
Із порівняння вихідної напру-
ги рисунок 3.13 і рисунок 
3.15 неважко побачити, що за 
тієї ж самої частоти модуляції 
частота вихідної напруги за 
уніполярної модуляції вдвічі 
більша. Як наслідок, краще 
згладжування струму наван-
таження.  
Якість вихідної напруги пе-
ретворювача. Для порівнян-
ня вихідної напруги за біпо-
лярної і уніполярної 
модуляції визначимо залеж-
ність діючого значення пуль-
сацій вихідної напруги UП як 
функцію середнього значення 
UНСР. 
За біполярної модуляції 
незалежно від UЗАД  діюче 
значення напруги UН=U, а 
середнє UHCP=(2γ-1)U. 
З урахуванням того, що середнє значення напруги є у розкладанні Фур’є 
нульовою гармонікою, а діюче значення пульсацій вихідної напруги UП обумо-
влено основною та вищими гармоніками, діюче значення несинусоїдальної на-
пруги  2П
2
HCP
2
k
2
HCPH UUUUU +=∑+= . 
Звідси діюче значення пульсацій вихідної напруги  
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Рисунок 3.16 – Стан роботи схеми при 
уніполярній модуляції 
 146 
2222 2121 γγγ −=−−=−= U)(UUUU HCPHП . 
Під час зміни γ від 0 до 1 значення UНСР  змінюється від – U до +U.  Зна-
чення UП змінюється згідно з кривою 1 на рисунку 3.17 і досягає максимуму 
UП=U за  γ=0,5. 
За уніполярної модуляції для визначення діючого значення вихідної на-
пруги скористаємося загальним виразом    dtu
T
U HH
21
= . 
Згідно з рисунком 3.15 у межах інтервалів, що позначені як t1 (їх чотири 
за період модуляції), напруга uH =U (UЗАД>0, UНСР>0). Значення t1 визначено 
вище як 
41
T
U
U
t
ТРМ
ЗАД
⋅=  .       
Тоді  2
2
1
4
44 U
TU
TU
T
UtU
TPM
ЗАД
H ⋅
⋅⋅
⋅⋅
=
⋅
= . 
Вважаючи, що UHCP=(2γ-1)U=
TPMU
U UЗАД     або  
ТРМ
ЗАД
U
U
 =(2γ-1), отримуємо 
 
212 U)(UH ⋅−= γ . 
Діюче значення напруги пульсацій  
2461212 222222 −−=⋅−−⋅−=−= γγγγ UU)(U)(UUU HCPHП . 
За UЗАД>0  (UНСР>0) коефіцієнт 0.5<γ<1 і UНСР змінюється від 0 до U,  ді-
юче значення напруги пульсацій зростає від 0 до максимального значення  
UП=0,5U за γ =0,75, а далі знов зменшується до 0. 
За  UЗАД<0 UНСР<0 коефіцієнт 0<γ<0,5  і UНСР змінюється від 0 до -U.        
З урахуванням знака UЗАД одержуємо  
22 21 U)(U
U
U
U
ТРМ
ЗАД
H ⋅−=⋅
−
= γ . 
Відповідно 222222 422121 γγγγ −=−−−=−= UU)(U)(UUU НСРHП .  
U
НСР 
/U10 0,5-0,5
0,5
1
U
П  
/U
-1
1
2
0
10,50 0,25 0,75 γ
Рисунок 3.17 – Залежність діючого значення пульсацій напруги від  γ 
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 Таким чином, при коефіцієнті модуляції 0<γ<0,5 діюче значення напруги  
пульсацій зростає від 0 до максимального значення UП=0,5U при γ =0,25, а далі 
знов зменшується до 0. Отримані залежності подані на рисунку 3.17 пунктиром 
(крива 2). Із порівняння графіків на рисунку 3.17 можна зробити висновок, що 
за тієї самої частоти модуляції (fМ=1/Т) уніполярна модуляція дозволяє одержа-
ти істотно кращий гармонійний склад напруги. 
Таким чином, розглянутий перетворювач забезпечує у навантаженні за-
дане значення і полярність напруги незалежно від напрямку струму наванта-
ження, а також вільний обмін енергією між джерелом і навантаженням.  
При періодичному змінюванні полярності напруги иЗАД  відповідним чи-
ном буде змінюватись і вихідна напруга UНСР, тобто отримуємо перетворення 
постійної напруги у змінну – інвертування. Ретельніше це розглянуто у п.4.2. 
 
3.2.2 Імпульсний перетворювач постійного струму, 
що підвищує напругу 
 
Вище був розглянутий принцип побудови ІП, що знижують напругу на-
вантаження відносно напруги джерела.  
На відміну від них, схема ІП, що підвищує напругу (рис. 3.18, а), має еле-
мент, який накопичує енергію у разі підключення до джерела, а потім віддає її у 
навантаження. Це дросель Др, що з’єднаний послідовно з джерелом і має індук-
тивність L. Для згладжування пульсацій напруги на навантаженні RН паралель-
но йому підключено кон-
денсатор С. Схема також 
містить керований ключ – 
транзистор VT (або тирис-
тор, що вимикається) і діод 
VD. Напруга керування 
uКЕР задає тривалість за-
мкненого стану ключа tВМК  
при періоді перемикання Т.  
Розглянемо роботу схеми з 
використанням методу 
широтно-імпульсної моду-
ляції (ШІМ).  При цьому 
для спрощення аналізу 
вважаємо, що джерело і всі 
елементи схеми ідеальні. 
Виходячи з того, що єм-
ність конденсатора достат-
ньо велика, вважаємо вихі-
дну напругу ідеально 
згладженою – uН(t)=UН. 
Період Т роботи ІП склада-
ється з двох інтервалів.  
VТ
VD
C
RH
L
uL
Др
iL
uH
U
iVD
iVT
u
КЕР
iH
i
С
uH
U
iH iH
iLiL =iVT =iVD
U
eL
eL
CC
L L uH
а)
б) в)
RHRH
Рисунок 3.18 – ІП, що підвищує: 
а) принципова схема; 
б) стан кола, коли транзистор ввімкнений; 
в) стан кола, коли транзистор вимкнутий 
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На першому VT відкритий (рис. 3.18, б) 
тривалість його – tВМК. Дросель підклю-
чається до джерела, напруга на ньому 
uL=U і струм iL=iVT (рис. 3.19)  зростає за 
лінійним законом (diL/dt=U/L) – енергія 
накопичується у магнітному полі. Діод  
VD при цьому вимкнутий зворотною 
для нього напругою UН  з боку наванта-
ження. Навантаження відключене від 
джерела. 
На другому інтервалі (рис. 3.18, в) 
tВИМК=(Т – tВМК) VT вимкнутий, під дією 
еL діод вмикається і з’єднує джерело з 
навантаженням. Струм   iL=iVD поступо-
во зменшується - накопичена у дроселі 
енергія передається у коло навантажен-
ня. Напруга дроселя визначається різницею між напругою джерела U і UН нава-
нтаження. Діаграми напруги та струму дроселя показані на рисунку 3.19. 
Виходячи з того, що середнє значення напруги на дроселі за період Т до-
рівнює 0    ( 01
0
=⋅= ∫ dtu
Т
U
T
LLCP ), отримуємо       
    (U·tВМК +(U – UН)·tВИМК)/Т=0  або    U·γ +(U – UН)(1 - γ)=0,  
 
де  γ=tВМК /Т – коефіцієнт заповнення імпульсів.  
Таким чином, напруга на навантаженні 
    
UН=U/(1 - γ).          (3.22) 
 
Якщо нехтувати витратами енергії у схемі перетворювача, то потужність 
джерела РДЖ дорівнює потужності, що віддається в навантаження РН, тобто 
U·ILCP=UН·IНСР  або згідно (3.22)  U/UН=IНСР/ILCP=(1 - γ), де  ILCP, IНСР=UН/RН – 
середні значення струмів джерела і навантаження. Звідси  
 
ILCP=IНСР/(1 - γ).            (3.23) 
 
Згідно з (3.22) вихідна напруга ідеального перетворювача (без витрат ене-
ргії у схемі) змінюється від U за γ=0 (транзистор вимкнутий) до ∞ за γ=1.  Від-
повідна регулювальна характеристика подана на рисунку 3.22 (крива 1). 
Середнє значення  струму транзистора 
  
ІVTCP=γILCP.                                              (3.24) 
 
Середнє значення  струму діода 
  
ІVDCP=(1-γ) ILCP.                                         (3.25) 
tBMK
Т
0
uL U
(U - UH)
ILСР0
iL
iVT
iVD
t
t
Рисунок 3.19 – Діаграми  
напруги та струму ІП 
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Транзистор обирається згідно з ILМАХ  і значенням напруги, що прикладена 
до нього у вимкненому стані і дорівнює UН. Діод обирається згідно з ІVDCP та 
зворотної напруги, що також становить UН. 
У реальній схемі внаслідок витрат енергії у елементах схеми максималь-
не значення напруги обмежено. Підвищення вихідної напруги, як і у трансфор-
маторі, здійснюється завдяки відповідному збільшенню струму, що спожива-
ється від джерела (3.23). 
На рисунку 3.19 відображено усталений режим роботи з безперервним 
струмом, при зменшенні навантаження перетворювач може перейти у режим 
роботи з переривчастим струмом. Розглянемо граничний режим роботи, коли 
струм встигає впасти до нуля (рис. 3.20). 
При цьому ILCP=∆IL, де  ∆IL=ILМАХ/2 – 
амплітуда пульсацій вхідного струму 
відносно середнього значення.  
Під час вмикання транзистора VT 
напруга джерела U (постійна за значен-
ням) урівноважується лише ЕРС в інду-
ктивності дроселя L -– струм iL зміню-
ється за лінійним законом, тобто 
diL/dt=U/L=2∆IL/tВМК  звідки амплітуда 
коливань струму джерела 
∆ILС=(U/2L)tВМК. 
Оскільки значення tВМК=γТ=γ/fМ  (fМ  – частота модуляції), а напруга дже-
рела згідно з (3.22) U=UН·(1 - γ) отримуємо вираз  
 
              
M
H
LC fL
U)(I
⋅⋅
=∆
2
-1 γγ
.                                            (3.26) 
 
Згідно з (3.26) можна визначити значення індуктивності  L  та  fМ необхід-
них для підтримання амплітуди пульсацій струму джерела на заданому рівні. 
Визначення ємності кон-
денсатора. До цього вважалось, 
що ємність конденсатора достат-
ньо велика, щоб нехтувати пуль-
саціями напруги на навантаженні. 
У реальній схемі значення ємнос-
ті обмежено. Для аналізу розгля-
немо діаграми роботи перетворю-
вача, що подані на рисунку 3.21. 
На інтервалі  часу tВМК вихідне 
коло перетворювача відключене 
від джерела – конденсатор розря-
джається, його напруга зменшу-
ється (накопичена на поперед-
ньому інтервалі роботи енергія – 
Рисунок 3.20 – Діаграми роботи 
ІП у граничному режимі 
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t
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VDi
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t
Рисунок 3.21– Діаграми струму діода та 
вихідної напруги перетворювача 
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заряд віддається у навантаження). Заряд, що віддається конденсатором 
Q=ІНСР·tВМК відповідає площі прямокутника, що на рисунку 3.21 виділений тем-
ним кольором. На інтервалі  tВИМК енергія накопичена в індуктивності через ді-
од VD передається у навантаження і одночасно заряджає конденсатор – напруга 
на навантаженні зростає. Таким чином, отримуємо коливання напруги відносно 
середнього значення UHCP,  амплітуда пульсацій напруги ∆UH.  
Заряд, що отримує конденсатор Q=∆UH·С відповідає площі фігури, що 
також виділена на рисунку 3.21 (для інтервалу tВИМК). В усталеному режимі ро-
боти кола визначені вище заряди однакові, тобто ∆UH·С=ІНСР· tВМК. 
Середній струм навантаження ІНСР =UHСР/RH, а  tВМК=γТ. Таким чином, для 
визначення  ∆UH  отримуємо вираз  
 
CR
TUU
H
HCP
H
⋅
⋅⋅
=
γ∆ .                                      (3.27) 
 
Виходячи з (3.27), можна визначити необхідне значення ємності, щоб об-
межити пульсації напруги на навантаженні на заданому рівні. 
Для оцінки реальних можливостей схеми ІП необхідно врахувати витрати 
енергії у колі – активні опори: 
джерела, дроселя, транзистора 
(діода). У першому наближенні 
вважаючи, що опори транзисто-
ра і діода однакові, еквівалент-
ний опір кола RΣ можна визна-
чити як суму опорів джерела, 
дроселя і транзистора та віднес-
ти його до джерела з ЕРС Е, тоді 
напруга на вході перетворювача  
U=Е - ILCP·RΣ. 
З урахуванням того, що напруга 
на вході змінюється залежно від 
струму ILСР, вираз (3.22) отримує  
вигляду  
 
R
Н K)(
)(EU
+−
−
= 21
1
γ
γ
,  (3.28) 
 
де  КR=RΣ/RН – коефіцієнт, що визначається співвідношенням еквівалент-
ного опору кола ІП і навантаження.  
Максимальне значення напруги навантаження досягається, якщо  
 
 RМАХ К−= 1γ .                                         (3.29) 
 
Після підстановки (3.29) в (3.28) отримуємо максимальне значення UН   
Рисунок 3.22 – Регулювальні  
характеристики ІП при: 1) КR =0;  
2) КR=2.5·10-3; 3) КR=5·10-3; 4) КR=7·10-3 
 
UН/E  
γ 
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R
НМАХ K
EU
2
= .                                        (3.30) 
 
На рисунку 3.22 подані регулювальні характеристики ІП, що розраховані 
відповідно з (3.28) для різних значень КR. Характеристики мають чітко вираже-
ний максимум, що підтверджує обмежені можливості схеми. Із збільшенням  
значення КR  максимальне значення напруги ІП зменшується, а значення γМАХ,  
що відповідає максимуму напруги, зменшується.  
 
Імпульсний перетворювач, що підвищує напругу з можливістю 
 рекуперації енергії у джерело 
 
Розглянута вище схема перетворювача (рис. 3.18) забезпечує можливість 
підвищення напруги на навантаженні відносно напруги джерела, проте переда-
вання енергії здійснюється у одному напрямку – від джерела у навантаження. 
У випадках, коли необхідно 
забезпечити двобічний об-
мін енергії між джерелом і 
навантаженням, наприклад, 
для двигуна постійного 
струму, що обертається у 
одному напрямку і працює у 
режимах двигуна та гене-
раторного гальмування, 
можна використати схему 
подану на рисунку 3.23. 
Схема перетворювача 
складається з двох ІП: пер-
ший, що підвищує 
(VT1,VD1) і забезпечує передавання енергії у коло навантаження, і другий, що 
понижує (VT2,VD2)  і забезпечує передавання енергії з кола навантаження до 
джерела постійного струму. Природно, що керування транзисторами VT1 і VT2 
роздільне.  
 
Приклад 3.5. Розрахувати підвищуючий ІП, що використовується у дже-
релі безперебійного живлення (ДБЖ) як проміжна ланка між акумуляторною 
батареєю (АКБ) з Е=12,6 В і однофазним інвертором напруги (АІН), що формує 
змінну напругу (UНОМ=220 В, f=50 Гц). Напруга на вході АІН Ud=312 В при ко-
ефіцієнті пульсацій КПН≤0,05, коефіцієнт пульсацій струму АКБ КПС≤0,1. Єм-
ність зарядженої АКБ QЗ=60 А·год. Визначити максимальну потужність  ДБЖ, 
потужність з умови розряду АКБ за 1 годину до рівня QР=0,25QЗ і розрахувати 
параметри ІП при цьому. Прийняти еквівалентний опір кіл ІП        RΣ=0,1 Ом. 
Розв’язання. Згідно із (3.30) знайдемо значення 
VТ1
VD1
C RH
Др
uH
U
u
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iH
u
КЕР2
ЕH
VТ2
VD2
Рисунок 3.23 – ІП із двобічною провідністю 
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EK 0,00041, де Ud=UНМАХ. 
Коефіцієнт заповнення імпульсу при цьому 
 RМАХ К−= 1γ =0,98. 
Опір навантаження  
 RН=RΣ/ КR=0,1/0,00041=244 Ом. 
Максимальна потужність 
 РМАХ=(Ud)2/RН=(312)2/244=399 Вт. 
Заряд, що віддає АКБ протягом години 
 Q=QЗ – QР=0,75QЗ=45 А·год. 
Звідки струм ILCP=45 А. Відповідне значення струму навантаження при 
цьому                  
IНСР=ILCP(1 - γ)=45(1-0,98)=0,9 А. 
Потужність при цьому  
РН=Ud IНСР =312·0,9=280,8 Вт. 
Опір навантаження  
RН=Ud /IНСР=312/0,9=346,7 Ом. 
Коефіцієнт  КR=RΣ/RН=0,1/346,7=0,00029. 
Коефіцієнт заповнення імпульсу при цьому  
 00029011 ,КR −=−=γ =0,983. 
Середнє значення  струму транзистора  ІVTCP=γILCP=0,983·45=44,2 А. 
Середнє значення  струму діода   ІVDCP=(1-γ) ILCP=(1-0,983)45=0,765 А. 
Амплітуда пульсацій струму АКБ   ∆ILС=КПС ILCP=0,1·45=4,5 А. 
Максимальне значення струму транзистора  
ILМАХ=ILCP+ ∆ILС=45+4,5=49,5 А  
Із [17] обираємо IGBT транзистор типу  IRG4PC50U на струм 55 А і на-
пругу 600 В згідно з ILМАХ і значенням напруги, що прикладена до нього у вимк-
неному стані і дорівнює Ud. Робочий діапазон частот для нього до (10-100) кГц. 
Для того, щоб не збільшувати витрати енергії на перемикання,  приймаємо зна-
чення  fМ=1 кГц. 
Діод обираємо з [17] за значенням  ІVDCP на струм 1А і зворотну напругу 
Ud, виходячи з прийнятого значення частоти модуляції (1N3883 на напругу   
400 В і струм 6 А).  
Індуктивність дроселя  
=
⋅⋅
⋅⋅
=
∆
−
==
1000254
01709830312
2
1
.
,,
fI
)(UL
ML
Н
Н
γγ 0,00058 Гн=0,58 мГн. 
Амплітуда пульсацій вихідної напруги  
 ∆Ud =КПН Ud =0,05·312=15,6 В. 
Ємність конденсатора на виході  
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 153 
4 АВТОНОМНІ ІНВЕРТОРИ 
 
Інвертування – це процес перетворення постійного струму у змінний. 
Пристрої, що реалізують цей процес, названо інверторами. Інвертори бувають 
залежними (ведені мережею) і автономні. Якщо інвертор передає енергію з ме-
режі постійного струму в мережу змінного, частота і напруга в якій вже задані 
роботою інших генераторів, то його названо залежним (веденим). Роботу тако-
го інвертора розглянуто у п. 2.6. 
Інвертори, що працюють на навантаження, у якому немає інших ге-
нераторів, названо автономними. У них струм комутується спеціальним при-
строєм, частота вихідного струму (напруги) визначається частотою імпульсів 
керування. 
Сфери використання автономних інверторів: 
– для живлення споживачів змінного струму в установках, де як основне 
або резервне джерело енергії використовується акумуляторна або сонячна бата-
рея; 
– у частотному електроприводі змінного струму у складі перетворювача 
частоти з проміжною ланкою постійного струму; 
– у електротехнології   як джерело змінного струму підвищеної частоти; 
– у електроенергетиці з нетрадиційними джерелами живлення як активні 
фільтри, компенсатори реактивної потужності та потужності викривлення. 
Залежно від побудови схеми розрізнюють однофазні, двофазні, трифазні і 
багатофазні інвертори, залежно від кількості рівнів напруги джерела постійного 
струму дво - і багаторівневі інвертори. 
Режими роботи інверторів  
Розглянемо  ідеалізований однофазний інвертор із відповідними фільтра-
ми на виході, що формує на виході синусоїдну напругу і живиться від джерела 
постійного струму. Звичайно навантаження, наприклад, двигун змінного стру-
му має активно-індуктивний характер, тобто вихідний струм інвертора відстає 
на кут φ. Відповідні часові діаграми подані на рисунку 4.1, а. 
 
інвертор
(t1)
випрямляч
(t4)
інвертор
(t3)
випрямляч
(t2)
uH
iH
0
t1 t2 t3 t4 
uH 
iH 
0 t 
                                 а)                                                                      б) 
 
Рисунок 4.1 – Визначення режимів роботи інвертору  
за допомогою  часової діаграми (а) і декартової площини (б) 
φ 
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На інтервалах t1 і t3  напруга і струм мають однаковий напрямок, миттєва 
потужність p = ui > 0, тобто енергія передається з кола постійного струму у ко-
ло змінного, що відповідає режиму інвертування. На відміну від цього, протя-
гом інтервалів t2 і t4  напрямок напруги і струму протилежний, енергія поверта-
ється з кола змінного струму у коло постійного,  що відповідає режиму 
випрямлення. 
Таким чином, здебільшого схема інвертора повинна забезпечувати двобі-
чну провідність із можливістю роботи в усіх чотирьох квадрантах, як це відо-
бражено на рисунку 4.1, б. 
Залежно від режиму роботи джерела постійного струму (генератор стру-
му або напруги) розрізнюють інвертори струму або напруги. Для інверторів 
струму характерно те, що вони формують на виході струм (іВИХ), а форма і фаза 
напруги uВИХ залежать від параметрів навантаження. В інверторах напруги – на-
впаки. 
У наш час найбільшого розповсюдження здобули автономні інвертори 
напруги, що забезпечують роботу не тільки у режимі джерела змінної напруги, 
а за відповідної побудови системи керування також і в режимі  джерела змінно-
го струму (п. 4.2.3). Це ж стосується і інверторів струму, які можуть використо-
вуватися як джерело синусоїдальної напруги (п. 4.1.2.2) 
 
Структура автономного інвертора 
У загальному випадку структура інвертора (рис. 4.2) складається з таких 
елементів: 
– вхідний фільтр (Ф1), що забезпечує необхідну якість вхідного струму 
(напруги), надання джерелу енергії властивостей, що забезпечують нормальне 
функціонування схеми вентильного комутатора, а також зменшує негативний 
вплив на джерело та інших споживачів енергії; 
– вентильний комутатор (ВК)  у подальшому безпосередньо інвертор, що 
поряд із перетворенням,  забезпечує регулювання параметрів змінного струму – 
частоти і амплітуди. Вихідний сигнал, звичайно, має характер імпульсів, фрон-
ти яких мають значну крутизну і, як наслідок, складний гармонійний спектр. Це 
негативно впливає на роботу споживача енергії, а також призводить до значних 
додаткових витрат під час передавання енергії на відстань; 
– вихідний трансформатор (TV) для узгодження вихідної напруги з на-
пругою споживача, що може бути поєднаним безпосередньо зі схемою комута-
тора. У ряді випадків використовується для отримання багаторівневої кривої 
вихідної напруги; 
U TVФ1 Ф2
RH LH
ВК Навантаження
+
-
Рисунок 4.2 – Структурна схема автономного інвертора 
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– вихідний фільтр (Ф2), що забезпечує якість вихідної напруги на потріб-
ному рівні для передавання і споживання. Ємність у інверторів струму є необ-
хідною для нормального функціонування схеми.   
Відзначимо, що не всі ці елементи є обов’язковими у конкретній схемі ін-
вертора. Так, у інверторі напруги обов’язковими звичайно є Ф1 і ВК, у інверто-
рі струму до них додається Ф2. 
 
4.1 Автономні інвертори струму 
 
Автономний інвертор струму (АІС) формує в навантаженні струм, а 
форма напруги  визначається параметрами навантаження. У схемі АІС викорис-
товуються як повністю керовані, так і напівкеровані ключі з однобічною прові-
дністю. Комутація тиристорів, що не вимикаються за колом керування, здійс-
нюється примусово з використанням як джерело зворотної напруги попередньо 
зарядженого конденсатора. 
Особливості АІС: 
1. Джерело постійного струму працює в режимі генератора струму. Для 
цього у вхідне коло АІС вмикається реактор (дросель) з достатньо великою ін-
дуктивністю L, що не дає змінюватись струму (струм на вході АІС незмінний). 
Окрім того, реактор виконує функції фільтру вищих гармонік. При цьому фун-
кція ключів схеми – періодичне перемикання напрямку струму на виході. 
2. Вихідне коло повинно припускати змінювання струму стрибком, тобто 
мати властивості джерела напруги. Це досягається підключенням до виходу 
АІС конденсатора, що дозволяє підключати до виходу активно-індуктивне на-
вантаження.  
Примітка: реактор на вході АІС може бути відсутнім або невеликої ін-
дуктивності, якщо джерело має властивості джерела струму. Останнє дося-
гається, наприклад, при  використанні керованого випрямляча зі зворотнім 
зв’язком за вихідним струмом або активного випрямляча струму (п. 5.2). 
 
4.1.1 Автономні  інвертори  струму на тиристорах, що не 
вимикаються за колом керування 
  
4.1.1.1 Однофазна мостова схема автономного інвертора струму 
 
Однофазна мостова схема автономного інвертора струму (АІС) наведена 
на рисунку 4.3, а. Джерело – батарея або випрямляч з напругою U працює в ре-
жимі генератора струму, для чого у вхідне коло введено згладжувальний дро-
сель Др з великою індуктивністю, що підтримує значення струму джерела Іd не-
змінним (рис. 4.3, б). Умовно позитивна напівхвиля вихідного струму інвертора 
іі=і14 формується відкриванням тиристорів VS1 і VS4 (інтервал t1 – t2 на рис. 4.3). 
При цьому конденсатор С заряджається від джерела з полярністю, що вказана 
на рисунку 4.3, а без дужок.  
Напруга на конденсаторі uС, що є напругою на навантаженні ZН, зростає 
як показано на рисунку 4.3, б. Під час подавання у момент часу t2 імпульсів ке-
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рування  (иІМП) на тиристори VS2, VS3 вони відкриваються і з боку конденсато-
ра С до тиристорів VS1, VS4 прикладається зворотна напруга. Це викликає їх 
вимкнення. За відсутністю в контурі комутації індуктивності (контури VS2 – С 
– VS1 та VS3 – С – VS4) комутація струму з тиристорів VS1, VS4 на тиристори 
VS2 і VS3 стається практично миттєво. При цьому формується негативний напі-
вперіод вихідного струму іі=і23. Конденсатор перезаряджається за кривою uC 
(кінцева полярність вказана у 
дужках), готуючись до насту-
пної комутації. У момент t3 ві-
дкриваються тиристори VS1, 
VS4 і процеси повторюються.  
Таким чином, тиристор-
ний міст почергово перемикає 
постійний струм джерела Іd, 
спрямовуючи його крізь нава-
нтаження то в один бік, то в 
інший, тобто перетворює його 
в змінний, але несинусоїдаль-
ної (прямокутної) форми. Змі-
нюючи частоту подавання ім-
пульсів керування на 
тиристори інвертора, можна 
регулювати частоту вихідного 
струму, тобто частота визна-
чається лише параметрами са-
мого інвертора. 
Комутація тиристорів 
інвертора також, як і у схемах, 
що розглядались вище, забез-
печується подаванням зворот-
ної напруги. Це витікає з 
принципу роботи тиристора. 
Відміна в тому, що для цього 
використовується передчасно 
заряджений конденсатор. Таку 
комутацію названо штуч-
ною, а конденсатор комуту-
вальним. Для стійкої комута-
ції тиристорів тривалість 
інтервалу β (час розряду кон-
денсатора, що визначається 
його ємністю), коли до тиристора прикладена зворотна напруга        (uVS1            на 
рис. 4.3, б), повинна бути достатньою для відновлення його запиральних влас-
тивостей β>ωtВІДН (tВІДН – час необхідний для відновлення тиристором запира-
льних властивостей, що задається у паспорті).  
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Рисунок 4.3 – Однофазний автономний  
інвертор струму: 
       а) схема принципова; 
                   б) діаграми роботи 
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Варто зазначити, що вихідний струм інвертора іі випереджає напругу uН 
(рис. 4.3, б), тобто характер вихідного кола АІС активно-ємнісний. При актив-
но-індуктивному навантаженні (Zн) ємність С конденсатора, що комутує, по-
винна бути достатньою також для компенсації реактивної потужності наванта-
ження (QС >QLН). 
Для аналізу властивостей схеми використаємо еквівалентну схему      
(рис. 4.4), що складена для основної (1-ї) гармоніки. При цьому АІС подано у 
вигляді джерела струму, що дорівнює  ІІ(1). Відповідно до стандартного розкла-
дання Фур’є діюче значення 1-ї гармоніки вихідного струму АІС 
 
d)(I II pi
22
1 = .                           (4.1) 
 
Спочатку розглянемо випадок, коли наванта-
ження активне (LH=0). Еквівалентна провід-
ність паралельно з’єднаних С і RH становить  
Cj
R
Y
H
ω−=
1
. 
Еквівалентний опір кола 
21 )CR(
RZ
H
H
ω+
= . 
Діюче значення першої гармоніки вихідної напруги  
    
     
2
1
1
1 )CR(
RI
U
H
H)(I
)(H
ω+
= .                                       (4.2) 
 
 Якщо нехтувати витратами у схемі АІС, активна потужність Pd, що спо-
живається від джерела дорівнює потужності, що віддається у навантаження PН 
H
)(H
H)(Idddd R
UP)I(UIUP 1
2
122
====
pi
, звідки значення струму інвертора 
становить      
                 
Hd
)(H
)(I RU
UI 1
2
1
22
⋅=
pi
 .                                          (4.3) 
 
Підставивши значення струму із (4.3) в (4.2) отримуємо вираз 
 
2
1
2
1
1
22
)CR(
R
RU
UU
H
H
Hd
)(H
)(H
ωpi +
⋅= . 
Після перетворення отримуємо значення вихідної напруги в функції опо-
ру навантаження 
 
22
1 122
1
22
)R(U)CR(UU H*dHd)(H +⋅=+⋅=
pi
ω
pi
,     (4.4) 
RH
LH
C
II(1)
IH(1)
IC(1)
U H(1)
Рисунок 4.4 – Еквівалентна 
схема вихідних кіл АІС 
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де  R*H – відносне значення опору навантаження (відносно ємнісного 
опору)                                        
C
R
X
RR H
C
H
H
*
ω
1== . 
Згідно з (4.4) вихідна напруга є нелінійною функцією від навантаження, 
особливо за малих навантажень (RH – зростає і R*H >1), коли напруга зростає, 
особливо у режимах наближених до холостого ходу. Вираз (4.4) також показує, 
що вихідна напруга при незмінних параметрах навантаження є залежною від 
частоти вихідного струму ω, що не завжди доцільно. 
Із зростанням струму навантаження (зменшенням RH) прискорюється 
процес перезаряджання конденсатора С, що спричинює зменшення β. Це приз-
водить до порушення комутації – тиристор, що виходить з роботи не встигає 
відновити запиральних властивостей і знову вмикається, оскільки напруга на 
ньому позитивна. Таким чином, всі тиристори АІС ввімкнені, що призводить до 
короткого  перемикання на вході схеми. Цей режим називають зривом інверту-
вання, або «прорив» інвертора. 
Недоліком АІС є також залежність форми вихідної напруги від наванта-
ження – у режимах, наближених до холостого ходу, форма трикутна (перезаря-
джання конденсатора постійним струмом) і згладжена у разі збільшення наван-
таження. 
З принципу дії інвертора струму (рис. 4.3) виходить, що вихідний струм 
випереджає напругу на кут β, тобто характер вихідного кола інвертора активно-
ємнісний. 
Активно-індуктивне навантаження. На рисунку 4.5 побудована векторна діа-
грама, виходячи з умови забезпечення випередження вихідного струму інверто-
ра ІІ(1)  відносно вихідної напруги UH(1)  на 
заданий кут β. Виходячи з неї, можна склас-
ти баланс реактивної потужності                      
  QC=QH+QK,  
де QC=ВС(UH(1))2=ωС(UH(1))2 – реактивна по-
тужність конденсатора (ВС – реактивна про-
відність конденсатора);   
QH=PНtgφ – реактивна індуктивна потуж-
ність навантаження, обумовлена зсувом 
струму навантаження відносно напруги; 
QK=PНtgβ – комутаційна реактивна потуж-
ність, що визначається кутом β і необхідна для відновлення властивостей тири-
сторів під час вимикання. 
Таким чином,   QC=PНtgφ+PНtgβ. 
Ємність конденсатора при заданій активній потужності PН 
 
2
1 )U(
)tgtg(P
С
)(H
H
ω
βϕ +
= .                                           (4.5) 
U H (1 )
I I (1 )
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φ
β
Рисунок 4.5 – Векторна  
діаграма для вихідного кола АІС 
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Мінімально необхідне значення кута β  звичайно становить декілька гра-
дусів, практично з урахуванням відхилень параметрів та перехідних процесів 
обирають β із значним запасом (20÷30 градусів). 
Активна потужність, що споживається від джерела (Pd =PН). 
( ) ( ) ϕcosIUIUPP HHdddH 11=== . 
Активні складові струму (рис. 4.5) навантаження і вихідного струму ін-
вертора однакові            ІІ(1)cosβ=ІH(1)cosφ.  
З урахуванням цього активна потужність 
( ) βpiβ cos
IUcosIUIUPP d)(HI)(HdddH
22
111 ==== . 
Вихідна напруга АІС 
β
pi
cos
UU d)(H 221
=  .                                      (4.6) 
 
Виходячи з (4.5) і (4.6) можна зробити важливі висновки. 
Ємність конденсатора (4.5) залежить від частоти вихідного струму, що 
спричиняє неможливість використання АІС на низьких частотах, коли потребу-
ється значна ємність С, окрім того, при цьому збільшується і індуктивність дро-
селя для фільтрації вищих  гармонік, що кратні вихідній частоті. 
У разі зміни коефіцієнта потужності навантаження і незмінної ємності 
конденсатора  змінюється кут β (див. векторну діаграму) і, як наслідок, напруга 
на навантаженні. Зменшення cosφ  приводить до зриву комутації, тому що зме-
ншується кут β. 
Таким чином, автономний інвертор струму стабільно працює лише у ви-
значеному діапазоні частот і навантажень, що є його недоліком. 
Визначені вище недоліки певною мірою можуть бути ліквідовані у разі 
використання модифікованих схем інверторів завдяки: 
– уведенню у схему відсічних діодів; 
– уведенню у схему вентилів зворотного струму [15]; 
– використанню широтно-імпульсної модуляції вихідного струму [1, 15, 
28]. 
Приклад 4.1. Розрахувати однофазний АІС, що використовується для 
живлення навантаження з РНОМ =15 кВт, UНОМ =220 В, ηНОМ =0,9, f =400 Гц,  
cosφ =0,8. 
 Розв’язання. Номінальний струм і напругу навантаження прирівнюємо 
першій гармоніці  9080220
15000
1
,,cosU
Р
ІІ
НОМНОМНОМ
НОМ
)(ННОМ
⋅⋅
===
ηϕ =94,7 А.  
Відповідно до векторної діаграми (рис. 4.5) діюче значення першої гар-
моніки вихідного струму інвертора І1(1)   β
ϕ
cos
cosII )(H)(I 11 = . 
На попередній стадії розрахунку приймаємо кут β = 20º. 
Відтоді отримуємо значення ІІ(1) =80,6 А . 
Значення струму і напруги у колі постійного струму згідно з (4.1) і (4.6): 
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221
pi
)(Id II = = 89,5 А,     pi
βcosUU )(Hd 221= =186,2 В. 
Середнє значення струму тиристора ІVТCP=Іd/2=44,75 А. 
Амплітуда першої гармоніки вихідної напруги АІС, виходячи з напруги 
навантаження UНm(1)=√2UНОМ=311 В. Значення зворотної напруги на тиристорі 
приймаємо з подвійним запасом UНm(1)=2UНm(1)=622 В. 
Таким чином, із запасом за струмом (1,3·44,75=58,2А)  обираємо тирис-
тор Т142-63-7, для якого tВІДН=10 мкс. 
Відповідний кут β=2πf·tВІДН=0,0251 рад, що становить β=1,44º, тобто 
прийняте вище значення β перевищує отримане у 14 разів (обрано з запасом). 
Ємність конденсатора на виході АІС 
22 2204002
2015000
⋅
°+
=
⋅
+
=
pi
ϕ
ω
βϕ )tgtg(
U
)tgtg(PC
HOM
НOM
=0,000137 Ф=137 мкФ. 
Якщо значення β прийняти 10º ємність конденсатора С =114 мкФ, що не 
суттєво, окрім того відхилення параметрів схеми, зокрема ємності конденсато-
ру може перевищувати 20÷40 %. 
Збільшення β призводить до деякого збільшення завантаження тиристорів 
за струмом (у цьому  випадку лише на 5 %). 
 
4.1.1.2 Однофазний  мостовий автономний інвертор струму з 
відсічними діодами 
 
Оскільки зараз здебільшого використовуються інвертори напруги, зупи-
нимося на розгляді «класичних схем» із відсічними діодами, що дозволяють за-
безпечити роботу АІС у широкому діапазоні частот. 
Схема однофазного мостового 
АІС з відсічними діодами подана 
рисунку 4.6. У ній комутуюча єм-
ність розділена на дві С1 і С2, що 
підключені до навантаження че-
рез відсічні діоди VD1 – VD4, що 
відділяють конденсатори від на-
вантаження при цьому вихідний 
струм інвертора одночасно є і 
струмом навантаження. 
Діаграми, що ілюструють роботу 
схеми при активно-індуктивному 
навантаженні, подані на рисунку 
4.7. Розглянемо процеси у схемі, 
що мають місце під час переми-
кання струму з пари тиристорів 
VS1, VS4, що формує позитивну 
напівхвилю вихідного струму на 
пару VS2, VS3, що формують негативну на півхвилю струму. 
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Рисунок 4.6 – Схема однофазного  
мостового інвертора струму 
 з відсічними діодами 
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На час t1  струм навантаження іН=Іd протікає через тиристори VS1, VS4 і 
діоди VD1, VD4, конденсатори заряджені з полярністю, що визначена на рисун-
ку 4.6. Напруга на конденсаторах иС  при цьому перевищує напругу на наванта-
женні иН, що забезпечує підтримання діодів VD2, VD3 у вимкненому стані (на-
пруга на них є зворотною). Напруга на навантаженні, оскільки струм має 
постійне значення, теж незмінна і визначається лише активним опором иН=ІdRH. 
Під час подавання  імпульсів керування (иІМП23) на тиристори VS2, VS3 (t2) 
вони вмикаються і утворюють два контури для розряджання конденсаторів VS1, 
VS3, С1 та  VS2, VS4, С2. Напруга, що прикладається до тиристорів VS1, VS4 з 
боку конденсаторів є зворотною, за відсутності в контурі комутації індуктивно-
сті це призводить до миттєвого їх запирання. Струм навантаження, що дорів-
нює Іd, перемикається на тиристори VS2, VS3 і протікає за колом VS3, С1, VD1, 
ZH, VD4, С2, VS2, що призводить до розряджання конденсаторів – напруга иС  
поступово зменшується.  
У момент часу  t3, коли напруга иС  порівняється з напругою на наванта-
женні иН, вмикаються діоди VD3 і VD2. При цьому струм джерела id  розподіля-
ється на три паралельних  гілки: С1, ZH, С2. По мірі перезаряджання конденса-
торів струм крізь них поступово зменшується. Струм через діоди VD3, VD2 
навпаки зростає. Оскільки струм iС1=iН+iVD2 і iС2=iН+iVD3, то струм навантажен-
ня поступово зменшується до нуля,  коли iС1=iVD2,  iС2=iVD3, у подальшому із 
зростанням струму через діоди VD3, VD2 струм у навантаженні змінює напря-
мок і поступово зростає  до значення -Іd. Напруга на конденсаторах і наванта-
женні також змінюється за полярністю. За наявності в колі індуктивності нава-
нтаження і ємності процес перезаряджання має коливальний характер – по 
досягненню амплітуди коливання напруги на конденсаторі струм через нього 
переходить через 0. Унаслідок цього діоди VD1, VD4 вимикаються – конденса-
i iVD3 
uH 
uC 
u 
0 
0 
t 
t 
uiмп14 
uiмп23 
t1 t2 t3 t4 
Рисунок 4.7 – Діаграми роботи АІС з відсічними діодами 
iH 
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тори С1, С2 відключаються від джерела і напруга на них залишається незмін-
ною. При цьому напруга на навантаженні стрибком зменшується до рівня иН= -
ІdRH. 
До діодів VD1, VD4 прикладена зворотна напруга з боку конденсаторів. 
Струм навантаження в подальшому прямує за колом VS3, VD3, VS2, VD2. Якщо 
напруга на конденсаторах зменшується до значення напруги на навантаженні 
діоди VD1, VD4 знову вмикаються, забезпечуючи дозаряджання конденсаторів. 
Таким чином, ємності підключаються паралельно навантаженню лише на 
інтервалі комутації струму навантаження і називаються комутуючими. Їх єм-
ність не залежить від реактивної потужності навантаження, що дозволяє схемі 
працювати на будь-яке навантаження за будь-якої частоти комутації. 
Схема проте, має суттєвий недолік – амплітуда коливань вихідної напру-
ги (рис. 4.7) перевищує напругу при сталому значенні струму навантаження Іd. 
Обмеження амплітуди коливань досягається збільшенням ємності конденсато-
рів відповідно до індуктивності навантаження. 
Розрахунок ємності здійснюється, виходячи з умов [4]: забезпечення стій-
кої комутації тиристорів (інтервал часу, коли напруга на конденсаторах змен-
шується до нуля і до тиристорів, що вимикаються, прикладена зворотна напру-
га, повинен перевищувати час відновлення запиральних властивостей 
тиристорів) і обмеження амплітуди коливань.  
 
4.1.1.3 Трифазний мостовий автономний інвертор струму 
з відсічними діодами 
 
Схема трифазного АІС з відсічними діодами (рис. 4.8) побудована за ти-
ми ж принципами, що і однофазного. Особливість роботи схеми у перетворенні 
постійного струму джерела у змінний у трьох фазах навантаження. Це реалізу-
ється тим, що до джерела 
струму одночасно підключе-
но лише дві фази наванта-
ження (спрощена діаграма 
струмів подана на рисунку 
4.9), тобто одночасно відк-
рито два тиристори з відпо-
відними діодами. 
Форма струму не залежить 
від навантаження, а зале-
жить від порядку переми-
кань ключів інвертора. Для 
ідеального випадку – форма 
імпульсів струму наванта-
ження (рис. 4.9) прямокутна 
і тривалість імпульсів стру-
му становить 2π/3, діюче 
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Рисунок 4.8 – Схема трифазного мостового 
інвертора струму з відсічними діодами 
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значення 1-ї гармоніки струму навантаження становить      
                   d)(Н II pi
6
1 = .                                                          (4.7) 
 
Діюче  значення фазної напруги знайдемо, виходячи із  потужності нава-
нтаження, що дорівнює потужності у колі постійного струму 
( ) ( ) ϕcosIUIUPP HHdddH 11=== . 
З урахуванням виразу (4.7) для першої гармоніки струму отримуємо 
 
ϕ
pi
cos
UU d)(H ⋅= 631
.    (4.8) 
 
Деякі особливості мають мі-
сце у процесі комутації. Не-
хай спочатку відкриті  тирис-
тори VS1, VS6 з  діодами  
VD1, VD6 і струм тече у фа-
зах А і С навантаження. Ко-
мутуючі конденсатори заря-
джені до напруги UC з 
полярністю, що подана на 
рисунку 4.8 (С2 і С4 – розря-
джені). При вмиканні черго-
вого тиристора VS2 (рис. 4.8)  
до тиристора VS1 прикладена 
зворотна напруга з боку конденсатора С1, що призводить до його вимкнення. 
Постійний струм джерела перемикається на тиристор VS2, проте струм у фазі В 
навантаження відсутній, оскільки діод VD2 вимкнений зворотною напругою з 
боку С1. Струм фази А замикається за паралельним гілками, що утворені кон-
денсаторами С1 і С2, С3 (що з’єднані послідовно). Конденсатор С1 перезаря-
джається, напруга на ньому знижується. Доки напруга на С1 не зменшиться до 
0, до тиристора VS1 прикладена зворотна напруга, що необхідно для відновлен-
ня запиральних властивостей.  Коли напруга на С1 зрівнюється з лінійною иАВ, 
на навантаженні вмикається діод VD2 і починається комутація струму з фази А 
на фазу В. Струм у фазі А зменшується до 0, а у фазі В зростає таким чином, що 
їх сума постійна і дорівнює струму джерела. Конденсатор продовжує перезаря-
джатися до напруги -UC, що має зворотну полярність до вихідної. При змен-
шенні струму через С1 до 0 діод VD1 вимикається – процес комутації заверше-
но, струм джерела тече у фазі В. Конденсатор С3розряджено до 0, С2 
заряджається до напруги +UC. До вмикання VS3 розряджанню конденсаторів на 
навантаження перешкоджають відсічні діоди. Наступні цикли комутації здійс-
нюються аналогічно, з порядком перемикань, що задано на рисунку 4.9. 
Приклад 4.2. Розрахувати трифазний мостовий АІС з відсічними діода-
ми, що використовується для двигуна змінного струму з РНОМ = 50 кВт, 
t
t
t
0
0
0
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iC
i
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VS1 VS1
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VS5 VS5
VS2
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VS3
Рисунок 4.9 – Принцип формування 
вихідного струму трифазного АІС 
 164 
UНОМ=380 В, ηНОМ=0,9,  cosφ =0,8. Діапазон регулювання частоти f =5÷50 Гц. 
 Розв’язання.  Номінальний струм і напругу двигуна прирівнюємо до 
першої гармоніки  
90803803
50000
31 ,,cosU
Р
ІІ
НОМНОМНОМ
НОМ
)(ННОМ
⋅⋅⋅
=
⋅
==
ηϕ
= 105,5 А.  
Згідно з (4.7) значення струму у колі постійного струму 
61
pi
)(Нd II = = 135,3 А. 
Напругу у колі постійного струму визначимо з балансу активної потуж-
ності     РНОМ=Рd=UdІd  звідки Ud=РНОМ/Іd=50000/135,3=369,5 В. 
Середнє значення струму тиристорів і відсічних діодів, тривалість прові-
дного стану яких становить Т/3, визначається як і у схемі КВ 
 ІVТCP= ІVDCP=Іd/3=135,3/3=45,1 А. 
Максимальна напруга для вибору вентилів АІС визначається з урахуван-
ням початкової (максимальної) напруги на комутуючих конденсаторах 
UСО=КU·UЛНm(1)=(1,8-2)√2·380=1000 В, 
де  КU≤1,8-2,0, UЛНm(1) - амплітуда першої гармоніки лінійної напруги на-
вантаження. Обираємо тиристори типу Т142-50-10 (tВІДН=8 мкс) і діоди типу      
Д132-50-10. 
Відповідний кут β=2πf·tВІДН=0,00251 рад. (визначаємо для максимального 
значення частоти – 50 Гц), що становить β=0,144º. Обираємо значення β  з запа-
сом  β=5º. 
Ємність конденсаторів у схемі АІС визначимо згідно з (4.5). При цьому 
враховуємо, що конденсатори за наявності відсічних діодів забезпечують лише 
реактивну потужність на комутацію (кількість конденсаторів у схемі - 6). 
 Таким чином, 22 3803146
550000
6 ⋅⋅
⋅
=
⋅
=
tg
U
tgPC
HOM
НOM
ω
β
=0,000016 Ф=16 мкФ. 
Згладжувальний дросель (реактор) обираємо з умови, що пульсації стру-
му на вході АІС не перевищують 5 %. Для живлення АІС використовують ке-
рований випрямляч за трифазною мостовою схемою. При цьому найбільша га-
рмоніка на виході КВ – шоста. Амплітуда відповідної гармоніки (п. 2.1.3)                
1
2
26
−
=
k
UU do)(m =2·369,5/35=21,11 В. 
Амплітуда відповідної гармоніки струму становить Іm(6) =0,05Id=6,77 А. 
Індуктивність реактору 
ω66
6
)(m
)(m
I
U
L ≥ =0,00166 Гн=1,66 мГн. 
Слід відзначити, що чим більша індуктивність реактору тим краще. 
 
4.1.2 Автономний інвертор струму на повністю керованих ключах 
 
Схема трифазного мостового АІС при імпульсному формуванні вихідного 
струму виконується на ключах з однобічною провідністю, що вимикаються за 
колом керування (на рис. 4.10 – тиристори) і містить на вході дросель із знач-
ною індуктивністю (Ld), а також ємнісний фільтр вищих гармонік (СВИХ). Вхід-
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ний дросель не допускає миттєвого розриву кола постійного струму. Вихідний 
фільтр необхідний для сумісності інвертору як імпульсного джерела струму з 
індуктивним навантаженням, яке не допускає стрибкоподібної зміни струму, і 
забезпечує комутацію струму навантаження під час вимкнення ключів АІС.  
Незалежно від алгоритму роботи АІС формує у вихідних фазах струми iИ 
імпульсної форми, які є сумою струмів конденсатора iС  і навантаження iН 
(iИ=iС+iН). При імпульсному вихідному струмі АІС ємнісний фільтр істотно 
змінює його режим роботи, що ускладнює завдання отримання синусоїдального 
струму навантаження під час використання ШІМ. 
Можливості АІС по вихідній напрузі обмежені, що може накласти обме-
ження для схеми перетворювача. Так, якщо на вході АІС використовується ак-
тивний випрямляч струму (АВС) з векторною ШІМ (див. п. 5.2) граничне зна-
чення його випрямленої напруги Ud = 2,12UФС (UФС – фазна напруга мережі). 
Максимальне потрібне значення напруги на вході АІС Ud можна визначити, ви-
ходячи з рівності активної потужності на вході і виході АІС (втратами енергії в 
схемі АІС нехтуємо) ϕcosIUIUP HФddd ⋅=⋅= 3  (UФ – номінальна фазна напру-
га навантаження АІС). Відповідно до векторної діаграми перших гармонік 
струмів вихідної фази АІС (рис. 4.11) отримуємо βcosIUIUP И(1)Фddd ⋅=⋅= 3 . 
При використанні ШІМ і коефіцієнті модуляції за амплітудою µ=1  значення  
22
1
1
d)(Иm
)(И
III == . Звідки потрібне значення напруги становить 
 
 ββ cosU,cosUU ФФ 1222
3
d == .                                            (4.9) 
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Рисунок 4.10 – Структура силових кіл АІС  
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Якщо не використовується повна 
компенсація реактивного струму 
навантаження IHP то соsβ<1 і є де-
який запас за напругою. Таким чи-
ном, АВС може використовуватися 
без вхідного трансформатора при 
безпосередньому підключенні до 
мережі змінного струму (за 
UФ=UФС). 
Під час визначення алгоритму ке-
рування АІС необхідно враховувати 
такі особливості використання схе-
ми для комутації струму джерела Id: 
а) не можна розривати струм джерела – завжди повинні проводити ключі в 
двох плечах моста;  
б) варто виключити к.з. навантаження, коли замкнуті три ключа АІС, що 
підключають його виходи до одного затискача джерела;  
в) під час використання безструмових пауз (нульових станів) для регулю-
вання вихідного струму замикаються ключі одного плеча АІС для протікання 
струму джерела. 
 
4.1.2.1 Автономний інвертор струму з формуванням у навантаженні 
синусоїдального струму 
 
Виходимо з того, що струм на вході АІС постійний id=Id. Вихідний струм 
фази АІС iИ при цьому має форму імпульсів позитивної або негативної поляр-
ності і може приймати три значення Id, 0, -Id. У разі використання ШІМ ключі 
АІС перемикаються з високою частотою модуляції  fМ. Змінюючи тривалість – 
ширину імпульсу можна задавати визначене середнє значення струму iИ за пе-
ріод модуляції Т=1/fМ (такт модуляції) IИСР. Граничне середнє значення IИСР=±Id. 
Змінюючи значення IИСР на кожному такті модуляції можна сформувати IИСР(t) 
за певним законом. Таким чином, для синусоїдального закону отримуємо 
tsinItsinI(t)Ii dmИCP)(И ωµω ===1  (iИ(1) – перша гармоніка вихідного струму, 
µ=(0-1) – коефіцієнт модуляції за амплітудою). Вищі гармоніки струму замика-
ються через конденсатори фільтра, перша гармоніка надходить до кола наван-
таження. 
Використання ШІМ для трифазного АІС має певні особливості порівняно 
з АІН. Розглянемо можливі варіанти реалізації ШІМ. 
Вибіркова ШІМ (selected harmonic elimination (SHE) PWM) з обмежен-
ням вищих гармонік струму низького порядку [35].  Виходимо з того, що зав-
жди відкриті ключі у двох плечах. На рисунку 4.12, а показано діаграми струму 
у вихідних фазах АІС за п’яти імпульсів у напівперіоді вихідного струму. При 
цьому на інтервалі (0, π/3) імпульси струму фази с (ic) є інверсією імпульсів 
струму фази а (iа), а струм у фазі в (iв) є безперервним. У той же час імпульси 
IH
IHA
IHP
IИ(1)
IС(1)
ϕ
β
UФ
Рисунок 4.11 – Векторна діаграма для   
вихідної фази АІС  
у випрямному режимі  
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струму iа на інтервалі (π/6, π/3) є інверсією відносно імпульсів iа на інтервалі  
(0, π/6).  
Амплітуда k-ї гармоніки струму (k=6l±1) 
)]/(kcos)/(kcos/kcoskcosk[cos
k
I )k(m 1221 336
4
αpiαpipiαα
pi
−+−−+−= . 
Відзначимо, що у цьому виразі є дві змінні величини α1 та α2. Це дозволяє  
обмежити (виключити) з гармонійного складу струму фази АІС дві гармоніки 
5-у та 7-у. Так, умова виключення гармонік Im(5)=Im(7)=0 виконується за α1=7,93° 
і α2=13,73°. 
За трьох імпульсів (рис. 4.12, б) існує тільки одна змінна α1, це дозволяє 
виключити 5-у гармоніку. Цьому відповідає значення α1=18°. 
0
ωtα1
α2
i
a
pi/6 pi/3 pi/2 2pi/3 5pi/6
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Рисунок 4.12 – Діаграми імпульсів струму при вибірковій ШІМ: 
 а) п’ять імпульсів у на півперіоді; б) три імпульси у на півперіоді;  
в) сім імпульсів у напівперіоді  
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 За семи імпульсів (рис. 4.12, в) існує три змінних α1, α2, α3,  це дозволяє 
виключити 5-у, 7-у, 11-у гармоніки. Цьому відповідає значення α1=2,24°, 
α2=5,6° і α3=21,26°. 
Регулювання амплітуди першої гармоніки вихідного струму АІС передба-
чає регулювання постійного струму на вході АІС або змінювання значень кутів  
αi. У останньому випадку гармонійний склад вихідного струму погіршується, 
оскільки можливо лише часткове придушення гармонік низького порядку. 
Окрім того,  регулювання можливо тільки в певних межах. Реалізація цього 
принципу керування потребує попередніх розрахунків і достатньо складна, 
проте він широко використовується у перетворювачах частоти (п. 6.1.1.2). 
 Трапецеїдальна ШІМ. Використовує той же підхід, що і вибіркова ШІМ 
за одночасного вмикання ключів у двох плечах мосту [35]. Проте її реалізація 
не потребує попередніх розрахунків і значно простіша. При цьому (рис. 4.13) на 
інтервалі (π/3, 2π/3) вихідний струм постійний, на інших імпульси формуються 
шляхом порівняння за рівнем заданої напруги трапецеїдальної форми uЗАД та 
модулюючої напруги  трикутної форми uТР за умови, що uЗАД≥uТР. Амплітуда 
uЗАД регулюється, що дозволяє в певних межах змінювати амплітуду першої га-
рмоніки вихідного струму АІТ, або забезпечити придушення вищих гармонік. 
Так, при кількості імпульсів у напівхвилі вихідного струму 21 і співвідношенні 
амплітуди напруги uЗАДm/uТРm=0,82 [35] значення  5-ї гармоніки – нуль, а 7-ї, 11-ї 
та 13-ї гармонік, становить відносно до першої 4 %, 1 %  і 2 %, відповідно. 
Варто зазначити, що можливості розглянутих методів обмежені і це, на-
самперед, пов’язано з відсутністю регулювання вихідного струму на інтервалі 
(π/3, 2π/3).  
Векторна ШІМ. Розглянемо формування вихідного струму АІС з викори-
станням методу просторового вектора (векторна ШІМ (ВШІМ)), який забезпе-
чує найбільш повне використання АІС за струмом за мінімальної кількості пе-
ремикань ключів. Необхідно також зазначити, що формується вектор вихідного 
u
ωt
ωt
0
0
i
a
uTP uЗАД
pi
Рисунок 4.13 – Принцип реалізації трапецеїдальної ШІМ 
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струму АІС, вектора струму навантаження і вихідної напруги визначаються па-
раметрами навантаження і ємністю конденсаторів вихідного фільтра. 
Сутність методу просторового вектора стосовно до формування вихідної 
напруги АІН докладно розглянуто в п. 4.2.5.3. Розглянемо особливості реаліза-
ції стосовно схеми АІС. 
Можливі стани схеми АІС (а+ визначає замикання верхнього ключа у плечі 
а (фаза а ) , а-   відповідно замикання нижнього ключа), вихідні струми і відпо-
відні їм кути повороту β просторового вектора струму подані в таблиці 4.1. По-
будову вектора 1 ілюструє рисунок 4.14. При цьому вісь дійсних чисел поєдну-
ється з вектором струму фази А, а результуючий вектор струму IP випереджає 
його на кут β=30º. При цьому отримуємо 6 ненульових векторів (табл. 4.1) і три 
нульових, коли навантаження від АІС відключено і замкнені обидва ключі в 
одному з плечей схеми. Положення вектора струму подані на рисунку 4.15, а. 
 
Таблиця 4.1 – Можливі стани схеми АІС 
№ вектора Замкнуті ключі іА іВ іС β,º 
1 а+ с- Id 0 - Id 30 
2 в+ с- 0 Id - Id 90 
3 в+ а- - Id Id 0 150 
4 с+ а- - Id 0 Id 210 
5 с+ в- 0 - Id Id 270 
6 а+ в- Id - Id 0 330 
0 (а+,а-),(в+,в-),(с+,с-) 0 0 0 0 
 
Для визначення відносної (до періоду модуляції Т) тривалості  знахо-
дження схеми в станах, які забезпечують формування синтезованого обертово-
го просторового вектора I (з траєкторією, яка наближається до кола) для секто-
ра в 60º (рис. 4.15, б) можна використовува-
ти співвідношення (п. 4.2.5.3)  
 
δ1=µsin(60º-θ); δ2=µsinθ; δ0=1-δ1-δ2,     (4.10) 
 
де θ – кут повороту синтезованого век-
тора, δ1, δ2, δ0 – відносна тривалість (до Т) 
знаходження схеми в станах, відповідних 
ненульовим векторам I1 і I2 і нульовому, 
коли АІС відключений від мережі, період 
модуляції відповідає 1, µ=(0÷1) – коефіці-
єнт модуляції за амплітудою (визначається 
як µ=Im/Id). 
Приклад, який пояснює реалізацію 
ВШІМ. Орієнтуючись на п. 4.2.5.3, розгля-
немо принцип реалізації ВШІМ з дискретністю пересування вектора 6º. Коефі-
цієнти для визначення тривалості станів схеми в секторі 60º розраховані згідно 
з (4.10) і подані в таблиці 4.3. 
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В С
β
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ω
Рисунок 4.14 – Побудова 
просторового вектора струму 
на виході АІС 
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Комбінації станів ключів в плечах інвертора А, В, С для відповідних сек-
торів просторового вектора подані в таблиці 4.2. Символ 1 показує, що замкну-
тий верхній ключ плеча (а+, в+, с+), а символ 0, що замкнутий нижній ключ  
(а-, в-, с-). Символи 0,1 показують, що в цій фазі замкнені обидва ключі - верх-
ній і нижній, що відповідає нульовому вектору. 
Логіка роботи схеми. У секторі С1 у плечі С замкнутий ключ с-. В інших 
плечах: ключ а+
 
 вмикається на інтервалі часу Т1, ключ в+ вмикається на інтер-
валі Т2, на інтервалі Т0 вмикається ключ с+. 
 
Таблиця 4.2  – Стани схеми  АІС 
 
№ сектора С1 С2 С3 С4 С5 С6 
а в с а в с а в с а в с а в с а в с 
       Т1 1  0  1 0 0 1  0  1  0 1 1 0  
Т2  1 0 0 1  0  1  0 1 1 0  1  0 
Т0   0,1  1,0  0,1     1,0  0,1  1, 0   
 
Наведемо кожному із секторів С1 - С6 у відповідність логічні сигнали С1 - 
С6. Аналогічно для інтервалів - Т1 Т2 Т0. Згідно з цим можна скласти логічні рі-
вняння, що визначають стан ключів схеми інвертора: 
 
   201 5316 TCТCTCCа ⋅+⋅+⋅+=+  ,  120 4263 TCТCTCCа ⋅+⋅+⋅+=− , 
   012 5312 TCТCTCCb ⋅+⋅+⋅+=+ ,    201 4265 TCТCTCCb ⋅+⋅+⋅+=− , 
   120 5314 TCТCTCCc ⋅+⋅+⋅+=+ ,      012 4261 TCТCTCCc ⋅+⋅+⋅+=− . 
 
Осцилограми вихідної напруги АІС (uФ), струмів iН, iИ, iС, напруги на вході 
АІС ud  при  fВИХ=50 Гц для режиму інвертування і випрямного режиму роботи 
наведені на рисунку 4.16. Відзначимо, що під час переходу у випрямний режим 
(зміні напряму передачі енергії) змінюється полярність напруги на вході АІС ud. 
Система керування АІС у цьому випадку формує першу гармоніку вихід-
ного струму АІС, у той час як фаза і амплітуда струму навантаження невизна-
чені (див. рис. 4.11) і залежать від кута β і IC(1) (визначається ємністю С вихідно-
го фільтра, вихідною напругою і його частотою). Ця обставина ускладнює 
ω1І
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Рисунок 4.15 – Формування просторового вектора вихідного струму 
(4.11) 
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реалізацію замкнутих систем електроприводів змінного струму з векторним ке-
руванням. 
Як видно з наведених на рисунку 4.16 осцилограм, вихідна напруга АІС 
при використанні ШІМ практично синусоїдальна, до того ж незалежно від його 
частоти. 
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Рисунок 4.16  – Осцилограми напруги і струмів АІС (ВШІМ) при 
fВИХ=50 Гц: 
 а) режим інвертування; б) випрямний режим 
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4.1.2.2 Автономний інвертор струму в режимі джерела 
синусоїдальної  напруги 
 
Перевагою АІС порівняно з АІН є те, що його вихідна напруга майже си-
нусоїдальна, у той час як у АІН формування синусоїдальної напруги досягаєть-
ся суттєвим ускладненням схеми. Крім того, використання АІС в режимі дже-
рела синусоїдальної напруги дозволяє застосовувати добре відпрацьовані на 
цей момент принципи реалізації систем векторного керування для електропри-
водів змінного струму. 
Розглянемо один із можливих принципів керування, який забезпечує роботу 
АІС в режимі джерела синусоїдальної вихідної напруги. При цьому в системі 
керування використовуються три релейних (гістерезисних) регулятори напруги 
(РРН) для вихідних фаз АІС. На перші входи РРН подаються задані синусоїда-
льні напруги для фаз навантаження uЗАД, на другі входи виміряні напруги на 
конденсаторах фільтра (фазні напруги навантаження). Для РРН задається допу-
стиме відхилення δ вихідної фазної напруги uФ відносно заданого значення 
uЗАД=U1msinωt. Для позитивної напівхвилі uФ, якщо uФ<(uЗАД+δ), то РРН форму-
ється сигнал Р=1 на вмикання ключа, що забезпечує протікання у вихідний фазі 
АІС струму iИ позитивної полярності. При цьому напруга фази АІС плавно зро-
стає до досягнення значення uФ≥(uЗАД+δ), коли на виході РРН встановлюється 
Р=0, що призводить до відключення ключа. Напруга конденсатора відповідної 
фази АІС знижується, у разі досягнення її значення uФ<(uЗАД – δ) знову встанов-
люється Р=1. Таким чином, напруга uФ підтримується в «коридорі» значень 
(uЗАД-δ)≤uФ≤(uЗАД+δ). Для негативної напівхвилі uФ аналогічним чином форму-
ється сигнал N на вмикання ключа, що забезпечує протікання у вихідний фазі 
АІС струму негативної полярності. 
Формування імпульсів керування ключами АІС здійснюється відповідно 
до першої гармоніки струму iИ (рис. 4.11), яка відстає на кут β від напруги uФ. 
Принцип формування вихідної напруги АІС ілюструє рисунок 4.17, де пе-
ріод вихідної напруги розпо-
ділено на шість інтервалів 
(τ1-τ6). На інтервалі τ1 струми 
у вихідних фазах а і с є пози-
тивними і формуються при 
вмиканні ключів VS1 і VS5 
відповідними релейними ре-
гуляторами (Ра і Рс). Струм у 
фазі в при цьому негативний 
і протікає через постійно від-
критий ключ VS4. У разі ви-
микання ключів VS1 і VS5 
вмикається ключ VS3 у фазі 
в, забезпечуючи протікання 
струму джерела через ключі 
VS3 і VS4. 
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iИ(1)В
iИ(1)С
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τ1 τ1τ6τ5τ4τ3τ2
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uФА
β
Рисунок 4.17 –  Принцип формування  
вихідної напруги АІС 
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Напруги керування ключами АІС формуються відповідно до рівнянь: 
 
    )PcPb()Pa()Pa(K ∨∧∨∧∨∨∧= 53211 ττττ ,                      (4.12) 
 )NcNb()Na()Na(K ∨∧∨∧∨∨∧= 26542 ττττ , 
)PcPa()Pb()Pb(K ∨∧∨∧∨∨∧= 15433 ττττ , 
)NcNa()Nb()Nb(K ∨∧∨∧∨∨∧= 42164 ττττ , 
)PbPa()Pc()Pc(K ∨∧∨∧∨∨∧= 31655 ττττ , 
)NbNa()Nc()Nc(K ∨∧∨∧∨∨∧= 64326 ττττ . 
 
Так, стан ключа VS1 (К1) фази а відповідно до (4.12) на інтервалах τ1 і τ3 
визначається релейним регулятором цієї фази Ра, на інтервалі τ2 ключ 
відкритий. Зазначені інтервали відповідають позитивній напівхвилі вихідного 
струму. Цей ключ включається також і у разі формування негативної напівхвилі 
струму на інтервалі τ5 разом із ключем VS2 (К2), коли ключі у фазах в і с АІС 
відключені. Цим забезпечується замикання струму на вході АІС при 
відключених вихідних фазах.  
Значення змінних τi, що приймають одиничне значення τi=1 на відповідних 
інтервалах (τ1÷τ6) визначаються з урахуванням кута зсуву фаз β вихідного 
струму АІС )tsin(Ii )(ИmИ βω −= 1  відносно напруги завдання (uФА) 
)tsin(Uu )(ЗАДmЗАД ω1= . Варто зазначити, що цей алгоритм забезпечує 
мінімальну кількість перемикань ключів, оскільки протягом 1/6 періоду 
вихідної частоти перемикання відсутні і відповідний ключ АІС відкритий 
постійно. 
Осцилограми вихідної напруги АІС (uФ), струмів iН, iИ, iС, напруги на вході 
АІС ud за fВИХ=50 Гц для режиму інвертування і випрямного режиму роботи на-
ведені на рисунку 4.18.  
Недоліком розглянутого принципу керування є використання кута β, що 
визначає фазу вихідного струму АІС.  
Уникнути прив’язки розподілу імпульсів керування до вихідному струму 
АІС дозволяє такий принцип керування. Сутність його полягає у такому.  
Вмикання ключа у плечі АІС відбувається:  
– за наявності сигналу відповідної полярності з виходу релейного регуля-
тора напруги (РРН) певної фази;  
– за наявності сигналів із виходів РРН інших фаз на вмикання в них клю-
чів, що забезпечують протікання струму протилежної полярності;  
– за відсутності сигналів керування з виходів релейних регуляторів (зами-
кання кола для протікання струму в ланці постійного струму). 
У будь-який момент часу струм протікає в двох вихідних фазах, тобто йо-
го формування здійснюється одним із двох релейних регуляторів напруги цих 
фаз. Вибір працюючого регулятора (з двох регуляторів) здійснюється відповід-
но за найбільшим значенням відхилення напруги фази навантаження uФН від за-
даного значення uЗАД  |uu| ФНЗАД −=∆ . При цьому вводяться змінні Ка, Кb, Кс, 
які приймають одиничне значення, якщо для певної фази δ)3,11,1( −≥∆  ( δ – за-
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дане для релейного регулятора відхилення напруги). Для вибору використову-
ються три функції RS тригера з пріоритетом за входом S, вихідна змінна яких Q 
приймає значення: Q=1, якщо S=1, R=0 або R=1; Q=0, якщо S=0, R=1. При цьо-
му S1=Kc, R1=Ka, S2=Kb, R2=Kc, S3=Ka, R3=Kb. Сигнали дозволу для 
регуляторів фаз АІС: 31 QQa += , 23 QQb += , 12 QQc += . 
Напруга керування ключами АІС формується відповідно до рівнянь: 
 
Рисунок 4.18 – Осцилограми напруги і струмів АІС при  
fВИХ=50 Гц: 
 а) режим інвертування; б) випрямний режим 
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))NcNbPcPb(bPNccPNbPa(aK ∨∨∨∨∧∨∧∨=1 ,                          (4.13) 
))NcNbPcPb(bNPccNPbNa(aK ∨∨∨∨∧∨∧∨=2 , 
))NcNaPcPa(aPNccPNaPb(bK ∨∨∨∨∧∨∧∨=3 , 
))NcNaPcPa(aNPccNPaNb(bK ∨∨∨∨∧∨∧∨=4 , 
))NbNaPbPa(aPNbbPNaPc(cK ∨∨∨∨∧∨∧∨=5 , 
))NbNaPbPa(aNPbbNPaNc(cK ∨∨∨∨∧∨∧∨=6 . 
 
У разі використання розглянутого вище алгоритму із заданою фазою 
струму, що формується АІС, кількість перемикань ключів мінімальна, оскільки 
відомо який ключ може включатися на цьому інтервалі часу – так під час фор-
мування позитивної напівхвилі струму фази (1-ї гармоніки) вмикається верхній 
ключ моста, а нижній тільки для замикання струму дроселя. Крім того, на од-
ному з тактів (1/6 періоду) ключ постійно замкнутий. 
У цьому випадку кількість перемикань збільшується, оскільки для збіль-
шення напруги включається один ключ плеча (струм iИ>0  див. рис. 4.19 – діаг-
рама для iИ2), для зменшення – інший, коли струм iИ змінює напрямок (тобто 
Р=1, потім N=1). Разом із тим, напруга на відключеній фазі навантаження за ра-
хунок конденсатора вихідного фільтра не може змінюватися миттєво і у низьці 
випадків зміни його значення «вписуються» у коридор значень, що відпрацьо-
вується релейним регулятором цієї фази.  
На рисунку 4.19 показано відпрацьовування напруги фази навантаження 
(напруги на конденсаторі фільтра) u2 і вихідний струм цієї фази АІС iИ2 під час 
використання дворівневого релейного регулятора напруги, а також напруга фа-
зи навантаження u3 і вихідний струм фази АІС iИ3 у разі використання трирівне-
вого регулятора.  
Трирівневий РРН має три рівні вихідної напруги Р =1 (N =0), Р =N =0 та 
N =1 (Р = 0). Так, у разі збільшення напруги (Р=1) і досягнення заданого зна-
чення відхилення РРН перемикається в нульовий стан (ключ вимикається і iИ=0 
див. рис. 4.19 – діаграма для iИ3). Якщо через певний час (τ на рис. 4.19) зни-
ження напруги не відбулося, регулятор перемикається в стан N=1 (включається 
інший ключ плеча моста). Це дозволяє уникнути зайвих перемикань ключів.  
Для обмеження частоти перемикання ключів значенням fГР на інтервалах, 
де зміна напруги фази АІС відбувається в зоні значень близьких до заданого рі-
вня ∆, мінімальна тривалість змінних Ка, Кb, Кс обмежується і не може бути 
менше 1/ fГР. 
АІС із РРН в режимі джерела синусоїдальної напруги не критичний до 
значення струму в ланці постійного струму Id. Його значення може бути будь-
яким за умови Id>IdМИН (IdМИН –- мінімальне значення струму, за якого можливе 
відпрацьовування заданого значення вихідної напруги). 
При незмінному навантаженні і збільшенні значення Id збільшується час-
тота перемикань ключів у плечах і тривалість «нульових» станів для підтримки 
постійним амплітуди першої гармоніки вихідного струму АІС. У «нульових» 
станах, коли навантаження відключено від джерела, струм дроселя Id замика-
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ється через ключі одного з плечей АІС. У разі використання реального джерела 
струму (з кінцевим значенням вихідного опору і напруги на вході) струм Id в 
«нульових» станах зростає, що призводить до його збільшення і збільшення 
тривалості «нульових» станів. Таким чином, система є нестійкою у разі не-
контрольованого збільшення струму Id. Стабілізація можлива, якщо під час збі-
льшення струму в «нульовому» стані збільшувати тривалість «ненульових» 
станів, що компенсують це збільшення струму. Це може бути досягнуто відпо-
відним збільшенням напруги завдання, коли збільшується тривалість роботи 
РРН за його відпрацьовуванням. Для цього можна використовувати корекцію за 
завданням для АІС у функції миттєвого значення струму id. 
Структурна схема системи керування АІС, що реалізує розглянуті прин-
ципи, наведена на рисунку 4.20. Вона містить три трирівневих релейних регу-
лятора напруги РРН. Коло корекції завдання включає блок ділення (БД) і блок 
множення (БМ2). Формування імпульсів керування ключами АІС відповідно до 
(4.13) здійснюється блоком розподілу імпульсів (БРІ). 
Важливою властивістю використання релейного принципу формування 
напруги АІС є те, що якість відпрацьовування вихідної напруги практично не 
залежить від амплітуди пульсацій вхідного струму id. Це дозволяє істотно зме-
ншити індуктивність згладжувального дроселя порівняно з використанням 
ШІМ. У схемі керування випрямлячем бажано використовувати астатичну за 
середнім значенням id систему регулювання. Разом із тим, варто враховувати те, 
що збільшення амплітуди пульсацій вхідного струму id обумовлює додаткові 
перемикання ключів АІС. 
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Рисунок 4.19 – Принцип роботи дво- і трирівневого релейних  
регуляторів напруги 
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Значення ємності С конденсаторів вихідного фільтра. Може вибиратися з 
різних міркувань. Чим більше С, тим менше швидкість зміни напруги і нижче 
частота перемикання ключів АІС. Однак граничне значення С визначається, ви-
ходячи з обмежених можливостей АІС за вихідною напругою (4.9). Співвідно-
шення (4.9) отримано для ідеалізованої схеми АІС. У реальній схемі АІС з АВС 
на вході при безпосередньому живленні від мережі (без трансформатора) і 
UФС=UФ  необхідно забезпечити запас за вихідною напругою з урахуванням па-
діння напруги в силових колах і можливого зниження напруги мережі на     
5÷10 %. З урахуванням цього значення 95209090
051
1
11
1
,,
,,
cos ÷=÷=β . При цьо-
му реактивна потужність фільтра не перевищує 60÷65 % від реактивної потуж-
ності навантаження (двигуна). 
Завдання значення струму Id на вході АІС. Хоча АІС і працює в режимі 
джерела напруги, але формує при цьому струм IИ імпульсної форми з ампліту-
дою Id. Під час використання ШІМ і коефіцієнті модуляції за амплітудою µ=1 
значення першої гармоніки 
22
1
1
d)(Иm
)(И
III == . Мінімальне значення Id, за якого 
досягається відпрацьовування заданого значення вихідної напруги АІС, визна-
чається першою гармонікою вихідного струму Idмин=Iиm(1). Цьому відповідає ко-
ефіцієнт модуляції за амплітудою µ=1 і мінімальна кількість перемикань ключів 
АІС. Реактивна потужність вихідного ємнісного фільтра АІС QC=КQHOM (QHOM – 
номінальна реактивна потужність навантаження), при цьому 
IС(1)=КIННОМР=КIННОМsinφHOM (IННОМ, IННОМР – струм навантаження в номіналь-
ному режимі та його реактивна складова). Вважаємо, що регулювання здійсню-
ється за умови U/f=const і частота вихідної напруги f=νfНОМ, при цьому ємніс-
ний опір  )C(X HOMC ⋅⋅
=
ων
1
, відповідно, перша гармоніка струму конденсатора 
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Рисунок 4.20 – Структурна схема системи керування АІС 
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HOMHOMCHOM)(C sinKIII ϕνν 221 == . Відповідно до векторної діаграми     (див. 
рис. 4.11) значення першої гармоніки вихідного струму АІС β
ϕ
cos
cosII H)(И =1   (де 
)
cosI
sinKIsinI(arctg
H
HOMHOMH
ϕ
ϕνϕβ
2
−
= ). Припустимо, що K=0,5 і регулювання 
здійснюється за постійного струму IHHOM і коефіцієнті потужності навантаження 
cosφ=0,8, тоді за номінальної частоти Id=0,854√2IHHOM, у разі зниження частоти 
вдвічі Id=0,956√2IHHOM. За подальшого зниження частоти значення Id  наближа-
ється до амплітуди струму навантаження. 
Частота перемикання ключів АІС fK. Визначає втрати енергії в ключах , 
що особливо важливо під час використання високовольтних ключів. Крім розг-
лянутих факторів значення fK також визначається заданим значенням відхилен-
ня δ і зростає у разі його зменшення. І тут потрібен розумний компроміс між 
досяжною якістю вихідної напруги (досягається при зменшенні δ), вибором 
значення Id  і частоти перемикання ключів. У разі зниження амплітуди вихідної 
напруги напруга Ud  на вході АІС пропорційно знижується – втрати перемикан-
ня в ключах зменшуються, і значення fK можна збільшувати.  
Осцилограми вихідної напруги АІС uФa, струму id, вихідного струму фази 
АІС iИ, струму фази навантаження iа, а також напруга керування для ключа К1 
наведені на рисунку 4.21 за  вихідної частоти f
 
=50 Гц. 
Наведена на рисунку 4.21 осцилограма демонструє можливість отримання 
високої якості напруги АІС при мінімальній кількості перемикань ключів і не-
критичність к пульсаціям струму на вході АІС. 
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Рисунок 4.21 – Осцилограми вихідної напруги  
  і струмів АІС 
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4.2 Дворівневі автономні інвертори напруги 
 
Автономний інвертор напруги (АІН) формує в навантаженні напругу, а 
форма струму визначається параметрами навантаження. У схемі АІН викорис-
товуються повністю керовані ключі: транзистори або тиристори, що вимика-
ються за колом керування. Тиристори, що не вимикаються за колом керування, 
використовуються в комбінації з вузлами примусової комутації з попередньо 
зарядженим конденсатором. 
Дворівневі АІН живляться від джерела постійного струму з двома рівня-
ми напруги (0, U). 
Особливості АІН: 
1. Джерело постійного струму працює в режимі джерела ЕРС. Для цього 
паралельно до входу АІН вмикається конденсатор достатньо великої ємності, 
що надає джерелу властивості генератора напруги (напруга на вході АІН не-
змінна). Ключі схеми комутують джерело, чим забезпечується змінювання зна-
чення і напрямку напруги на навантаженні. При цьому вхідний струм зміню-
ється стрибком, що не припускає наявності індуктивності на вході АІН. Для 
виключення впливу індуктивності вхідних кіл конденсатор фільтра встановлю-
ється безпосередньо біля ключів АІН.  
2. Схема вентильного комутатора повинна мати двобічну провідність, що 
і забезпечує обмін енергією між активно-індуктивним навантаженням і джере-
лом (конденсатором на вході, якщо використовується випрямляч з однобічною 
провідністю). 
Примітка: для передавання реактивної енергії (і активної) в мережу можна 
використовувати ведений мережею інвертор або активний випрямляч (п.5.1.2). 
 
4.2.1 Базові схеми дворівневих автономних інверторів напруги 
 
Схемотехніка АІН різноманітна: від простих малопотужних схем генера-
торів, що знаходять використання у промисловій електроніці, до багаторівне-
вих інверторів потужністю декілька МВт на напругу до 10 кВ. 
У цьому навчальному посібнику обмежимося лише основними схемами, 
що використовуються для силових перетворювальних пристроїв. Варто зазна-
чити, що принципи побудови  їх схем у цілому нагадують знайомі нам основні 
схеми випрямлячів –  нульову і мостову, проте виконують зворотну функцію. 
Нульова схема однофазного АІН (з нульовим виводом трансформатора) 
наведена на рисунку 4.22. Схема містить у собі два ключі VT1, VD1 і  VT2, VD2, 
а також трансформатор, первинна обмотка якого розподілена на дві половини (з 
кількістю витків w1) і має вивід від середини (нульовий). Як ключі використано 
транзистори зі зворотними діодами, що забезпечує їх двобічну провідність (діод 
вмикається у разі вимкнення  транзистору іншого ключа, доки струм не змен-
шився до нуля). Це пов’язано з тим, що обмотка реального трансформатора має 
певну, хоча і невелику, індуктивність. Відповідно струм у обмотці має деякий 
зсув (відстає) від напруги. Ключі одним виводом (у цьому випадку емітер) 
з’єднані між  собою, інші їх виводи підключені до крайніх виводів первинної 
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обмотки. Джерело постійного струму підключено між  спільною точкою ключів 
і нульовим виводом первинної обмотки трансформатора. Навантаження підк-
лючено до вторинної обмотки трансформатора TV з кількістю витків w2.   
Схема працює у такий спосіб (для спрощення нехтуємо індуктивним опо-
ром обмоток – трансформатор ідеальний). Під час вмикання VT1 ліва на рисун-
ку 4.22 половина обмотки TV підключена до джерела і напруга на ній дорівнює 
u1=U (з полярністю на рисунку 4.22 без дужок), струм в ній і1. Така ж напруга 
внаслідок явища взаємоіндукції має місце і на правій половині первинної обмо-
тки. При цьому на навантаженні отримуємо напругу  u2=nU (з урахуванням ко-
ефіцієнта трансформації n=w1/w2).  Напруга, що прикладена до вимкненого в 
цей час транзистора VT2 дорівнює напрузі усієї первинної обмотки і становить 
2U. Так формується позитивний напівперіод вихідної напруги. Негативний на-
півперіод формується під час вмикання VT2 (VT1- вимкнений). 
Основним недоліком схеми є необхідність використання вихідного тран-
сформатора, що як і у нульовій схемі випрямлення має завищену потужність. 
Ключі розраховані на подвійну напругу джерела. У разі використання широтно-
імпульсної модуляції є обмеження – вихідна напруга приймає лише два значен-
ня +nU, -nU (можлива лише двополярна ШІМ). Унаслідок цього схема має об-
межене використання за незначної потужності, де суттєво зменшення кількості 
ключів. 
Позитивним моментом є те, що при використанні схеми зі спільним емі-
тером, кола керування  (UК1 і UК2) мають спільну точку і не потребують гальва-
нічної розв’язки. 
Найбільш поширені мостові схеми інверторів, що знаходять як самостій-
не використання, так і входять до складу більш складних пристроїв. 
Мостові схеми інверторів. Базовим елементом мостової схеми інвертора 
є два послідовно з’єднаних ключі (провідність показана стрілкою) зі зворотни-
ми діодами (рис.4.23), що утворюють так зване плече інвертора. Як ключі, за-
звичай, використовуються повністю керовані прибори: транзистори або тирис-
тори.  
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Рисунок 4.22 – Схема однофазного АІН з нульовим виводом 
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Ця схема також отримала назву напівмос-
това або нульова схема. Якщо схема вико-
ристовується самостійно, навантаження 
вмикається  між точкою А і середнім виво-
дом джерела 0. Останній утворено послі-
довним з’єднанням конденсаторів С1 і С2, 
як розподілювача напруги джерела. Вва-
жаємо, що ємності конденсаторів однакові 
і достатньо великі, при цьому напруга на 
кожному з них однакова і дорівнює поло-
вині напруги джерела U/2.  
У разі  вмикання ключа К1 напруга на на-
вантаженні незалежно від напрямку стру-
му іН позитивна UН =U/2, у разі вмикання 
К2 негативна   UН =-U/2.  
У мостових схемах інверторів середній вивід джерела відсутній. Розгля-
нута нижче однофазна мостова схема (рис. 4.35 або 4. 37) складається з двох 
однакових плеч, що з’єднані паралельно і підключаються до виводів джерела 
постійної напруги, навантаження вмикається між точками з’єднання ключів – у 
діагональ змінного струму. Аналогічна картина у трифазній мостовій схемі – 
три плеча з’єднані паралельно і підключені до джерела постійної напруги (рис. 
4.43). 
 Варто зазначити, що керування ключами плеча інвертору передбачає ви-
ключення можливості їх одночасного вмикання, коли має місце коротке зами-
кання джерела і струм нічим не обмежується. Це досягається введенням затри-
мки на вмикання ключів «dead time» – затримка за переднім фронтом імпульсу 
керування, що становить для IGBT τ=1-2 мкс. За цей час ключ, що виходить із 
роботи, повинен повністю відновити свій вимкнений стан. 
 
4.2.2 Формування і регулювання вихідної напруги 
 
Для  регулювання вихідної напруги АІН використовують: 
– амплітудне регулювання, що здійснюється  змінюванням амплітуди пос-
тійної напруги на вході інвертора, наприклад, у разі використання як джерела 
керованого випрямляча. Використовується здебільшого для інверторів з прямо-
кутною формою вихідної напруги, коли тривалість роботи ключів у плечі схеми 
складає половину періоду вихідної частоти, а навантаження підключено до 
джерела постійно; 
– імпульсне регулювання з використанням того чи іншого способу моду-
ляції, коли форма і значення вихідної напруги формуються багатократним пе-
ремиканням ключів у плечі схеми на періоді вихідної частоти за рахунок змі-
нювання тривалості підключення навантаження до джерела на кожному з 
періодів модуляції. 
Можливе також комбінування цих способів. 
Розглянемо спочатку базову схему –плече інвертора. 
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Рисунок 4.23 – Напівмостова 
схема інвертора 
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4.2.2.1 Формування напруги прямокутної форми 
 
Алгоритм роботи схеми (рис. 4.23) достатньо простий – ключі К1 і К2 по 
черзі перемикаються і знаходяться у протилежних станах, тривалість яких ста-
новить половину періоду вихідної частоти Т2. Напруга керування ключами uК 
показана на рисунку 4.24 з урахуван-
ням «dead time» (τ). Навантаження, за-
звичай, активно-індуктивне, підклю-
чено до середніх виводів плеча і 
джерела (між виводами А і 0 на рис. 
4.23), напруга на навантаженні uH=uA0,  
діаграми її та струму відображені на 
рисунку 4.24. Під час вмикання К1 на-
пруга uH=U/2, оскільки навантаження 
активно-індуктивне, струм повільно 
зростає. Під час вимкнення К1струм iH 
зберігає свій напрямок (його підхоп-
лює діод VD2) і поступово зменшуєть-
ся до нуля, напруга uH=-U/2. Лише  пі-
сля цього вмикається ключ К2. Таким 
чином, струм iH відстає від напруги uH. 
На інтервалах, де напрямки uH і iH співпадають, включені та проводять струм 
К1 і К2, при протилежних напрямках uH і iH включені діоди (напрямок переда-
вання енергії змінюється на протилежний). Уведення затримки «dead time» (τ) 
на вмикання ключів у цьому випадку не впливає на вихідну напругу. Проте її 
варто враховувати за високої частоти перемикання ключів, коли тривалість τ 
близька до тривалості вмикання ключа і впливає на значення вихідної напруги. 
У подальшому для спрощення аналізу затримка «dead time» не враховується. 
Згідно з рисунком 4.24 напруга та струм навантаження несинусоїдальні. 
Амплітуда і діюче значення основної гармоніки вихідної напруги: 
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Діюче значення вихідної напруги  
2
UU H = . Коефіцієнт спотворення і, ві-
дповідно, коефіцієнт гармонік: 9,0)1( ==
H
H
U
U
ν , 484,01
1
2 =−= νГН
K
 (48,4 %). Ві-
дносні значення амплітуд гармонік (U*=UHm(k) /(U/2)) при вихідній частоті           
f =50 Гц подано на рисунку 4.25. 
Відзначимо, що такий гармонійний склад напруги неприпустимий для ба-
гатьох споживачів. Оскільки вищі гармоніки мають низьку частоту, ефективна 
Рисунок 4.24 – Напруга керування  
ключів,  вихідна напруга і струм 
напівмостового інвертора 
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фільтрація їх неможлива, відповідно, струм навантаження несинусоїдальний. 
Проте основний недолік у тому, що для регулювання вихідної напруги необхід-
но змінювати напругу у колі постійного струму, тобто мати додатковий регу-
льований пристрій. Крім того, присутність на вході інвертору конденсатору з 
достатньо великою ємністю обмежує швидкість регулювання напруги.  
 
4.2.2.2 Використання широтно-імпульсної модуляції для 
формування вихідної напруги інверторів 
 
Використовується здебільшого синусоїдальна ШІМ, коли середнє зна-
чення вихідної напруги на періоді модуляції (ТМ=1/fМ, fМ – частота модуляції) 
формується за синусоїдальним законом. Це дозволяє отримати у навантаженні 
синусоїдальну форму струму. Розглянемо, як це здійснюється відносно схеми 
на рисунку 4.23. Вище показано (рис. 4.24), що при перемиканні відповідного 
ключа (К1 і К2) або однойменних діодів (залежно від напрямку струму) вихідна 
напруга приймає два значення: +U/2 або – U/2. Під час використання ШІМ 
ключі перемикаються з частотою модуляції, на кожному з періодів ТМ час вми-
кання К1 становить tі, а час вмикання К2, відповідно (ТМ – tі). Середнє за період 
ТМ значення вихідної напруги становить (рис. 4.26) 
UСР =
MТ
1 dtu
Т
0
ВИХ ⋅∫ = 
MТ2
1
 [tі·U – U(TМ - tі)]= U·γ - U +U·γ= 2
U
 (2·γ - 1),   
де   γ=tі /ТМ – коефіцієнт заповнення імпульсу.  
Діаграми вихідної напруги за різних значень  γ  (0,5; 0,625; 0,75) і відпові-
дні значення UСР показані на рису-
нку 4.26 (фігура, що відповідає 
кривій змінювання UСР, заштрихо-
вана). Якщо значення γ змінюється 
за синусоїдальним законом 
γ=0.5(1+µ·sinωt), то отримуємо 
UCР(t)= 2
U
·µ·sinωt, де µ –коефіцієнт 
модуляції, що змінюється від 0 до 1 
і визначає значення вихідної на-
пруги відносно напруги джерела U.  
t0
U/2
UСР
- U/2
ti
TM TM TM
Рисунок 4.26 – Принцип формування 
напруги АІН методом ШІМ 
Рисунок 4.25 – Спектр напруги прямокутної форми (f=50 Гц) 
f, Гц 
 
U* 
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Для реалізації ШІМ використовують порівняння за рівнем заданої напруги uЗАД  
і модулюючої напруги трикутної форми uТР  з частотою fМ=1/Т (частота модуля-
ції або несуча частота). Таким чином, рівень заданої напруги uЗАД перетворю-
ється в пропорційну йому тривалість імпульсів ti=tВМК.   
Окрім коефіцієнта модуляції амплітуди µ у подальшому використано ко-
ефіцієнт модуляції частоти, що визначається співвідношенням частоти модуля-
ції та вихідної частоти mf=fM/f, де  f=ω/2π, ω – кутова частота вихідної напруги. 
Принцип реалізації синусоїдальної ШІМ для напівмостової схеми інвер-
тора ілюструють діаграми, що подані на рисунку 4.27.  
Сигнал керування на вмикання ключа К1 формується якщо  uЗАД>uTP (ін-
тервал часу tВМК), якщо uЗАД<uTP  (інтервал часу tВИМК) формується сигнал на 
вмикання ключа К2. Так, при uЗАД=0 значення γ =0,5, зі збільшенням uЗАД зрос-
тає γ, при uЗАД=UТРm значення γ=1. 
Таким чином, на кожному періоді модуляції ключі вмикаються почергово 
(вмикається К1, вимкнуто К2 і навпаки). При цьому вихідна напруга пульсує 
між двома значеннями 0,5U  і  -0,5U.  
Основна (перша) гармоніка uН(1)  при µ=0,9 і mf =15, fM =750 Гц, f=50 Гц 
(частота основної гармоніки) показана на рисунку 4.27. 
На рисунку 4.28 подано спектр напруги на навантаженні, де амплітуди 
гармонік відображені у відносних одиницях U*=Um(K) /(0.5U). Необхідно  також 
ураховувати такі моменти: 
– при синусоїдальній модуляції і µ≤1 амплітуда основної гармоніки вихі-
дної напруги прямо пропорційна амплітуді синусоїди uЗАД, а діапазон регулю-
вання µ у межах від 0 до 1 є лінійним;
 
 
– найбільш виражені гармоніки знаходяться у смузі частот із центрами, 
що є кратними частоті модуляції mf, 2mf, 3mf...; 
– на відміну від прямокутної форми практично відсутні низькочастотні 
гармоніки, що зменшуються у разі збільшення значення mf. 
За цього характеру напруги індуктивність навантаження виконує роль фі-
льтра вищих гармонік, оскільки індуктивний опір є пропорційним частоті гар-
моніки. Відповідно, складові струму від вищих гармонік напруги суттєво зме-
ншуються і форма струму визначається першою гармонікою і наближається до 
синусоїдальної (рис. 4.29). 
Амплітуда і діюче значення основної гармоніки становить: 
2)1(
UU нm µ= ,   22)1( ⋅
=
UU н
µ
. 
Діюче значення 
2
UU H = , коефіцієнти спотворення і гармонік напруги: 
2
µ
ν = , 122 −= µГН
К  (при µ=1 ν=0,707, THD=1 (100 %)). Погіршення показ-
ників порівняно з п. 4.2.2.1 обумовлено значними амплітудами вищих гармонік 
(рис. 4.28). Для послаблення їх впливу на струм навантаження і забезпечення 
можливості їх ефективної фільтрації потрібно обирати достатньо великі зна-
чення mf.  
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Якщо модуляція відсутня і форма напруги є прямокутною, амплітуда ос-
новної гармоніки становить (п. 4.2.2.1) 
2
4
1
⋅
⋅
=
pi
UU )(нm , тобто в 1,278 разів більше.  
Рисунок 4.28 – Спектр вихідної напруги при µ=0.9, mf =15 
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Рисунок 4.27 – Реалізація синусоїдальної ШІМ 
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Таким чином, є можливість підвищення значення основної гармоніки, що 
досягається у разі використання так званої, перемодуляції, коли µ>1 і відповідно 
UЗАДm>UТРm. 
 
4.2.2.3 Перемодуляція як засіб підвищення вихідної напруги інвертора 
 
Перемодуляція (µ>1). Здійснюється, якщо амплітуда заданої синусоїдаль-
ної напруги uЗАД  перевищує амплітуду модулюючої uТР (рис. 4.27). Це рівноцін-
но тому, якщо як задану використовувати напругу uT, форма якої наближається 
до трапецеїдальної (на рисунку 4.30 показано випадок, коли µ=2). Для неї мож-
на використати стандартне розкладання у ряд Фур’є [13], що має вигляд 
 
...)tsinsintsinsintsin(sina)t(u МT +⋅+⋅⋅+⋅
⋅
⋅
= ωαωαωα
piα
ω 55
25
132
9
14
,  (4.14) 
 
 де аm, α – параметри напруги, що відображена на рисунку 4.30. При цьому 
аm дорівнює амплітуді модулюючої напруги, а α=π/6. З урахуванням відзначе-
ного отримуємо 
...)tsintsintsin(a)t(u mT +⋅⋅+⋅+⋅
⋅⋅
= ωωω
pi
ω 5
2
1
25
13
9
1
2
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2 . 
 Таким чином, амплітуда основної гармоніки складає 
UTm(1)=(12/π2)аm=1,216аm. 
 Це визначає можливість підвищення амплітуди вихідної напруги інверто-
ра в 1,216 рази із значенням µ=2. 
 Не важко показати, що залежність амплітуди основної гармоніки від кое-
фіцієнту модуляції має нелінійний характер, що відображає рисунок 4.31. 
 Зазначимо, що згідно з (4.14) перемодуляція призводить до погіршення 
гармонійного складу – додаються низькочастотні гармоніки з амплітудами: 
 Um(3)=0,26аm, Um(5)=0,0468аm,   Um(7)=0,024аm і т.д. 
 Покращення гармонійного складу і забезпечення лінійності регулюваль-
ної характеристики інвертора при підвищенні напруги до 15,5 % можливо дося-
гти іншим засобом – використанням попередньої модуляції напруги завдання.  
Рисунок 4.29 – Напруга і струм навантаження при використанні  
синусоїдальної ШІМ 
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Цей засіб передбачає при 
µ>1 додавання третьої (до основ-
ної) гармоніки, амплітуда якої 
складає (µ-1) відносно амплітуди 
модулюючої напруги (рис. 4.32), 
де напруга завдання  у відносних 
одиницях (u/UТРm)   
u*ЗАД=u*ЗАД(1)+u*ЗАД(3)= 
                         
=µ sinωt+(µ-1) sin3ωt,
 
 де   µМАХ=1,155. 
Відповідні гармоніки будуть 
присутні і у вихідній напрузі, 
проте інші низькочастотні гар-
моніки з номерами 5, 7, 9,... від-
сутні. Переваги цього метода 
особливо проявляються у трифа-
зних інверторах напруги 
(п.4.2.5). 
Варто зазначити, що проведений аналіз виконано за умови, що ємності 
конденсаторів однакові і достатньо великі, щоб напруга джерела незалежно від 
режиму роботи розподілювалась між ними навпіл або використовуються два 
однакових джерела. Крім того, до вимкнутого ключа, коли відкрито другий 
ключ прикладена загальна напруга джерела, тобто ключі повинні обиратися на 
напругу U. Унаслідок цього, розглянута схема самостійного використання як 
інвертор напруги не знайшла. 
u*ЗАД 
u*ЗАД(3) 
u* 
u* 
t 
t 
0 
0 
u*ЗАД(1) 
2   
√3 
1 
Рисунок 4.32 – Попередня модуляція 
 заданої напруги 
0
0,5
1
1 2 3 4
U/2
m(1)U
µ
Рисунок 4.31– Залежність  
амплітуди 1-ї гармоніки від µ 
α α ωt 
u 
π 2π 
am 
uЗАД 
uT 
Рисунок 4.30 – Діаграми заданої напруги 
при перемодуляції 
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4.2.3  Інвертор напруги з формуванням вихідного струму 
 
АІН може бути використано як джерело струму, коли формується вихід-
ний струм. Для цього використовується замкнена за струмом система регулю-
вання із застосуванням релейного (гістерезисного) регулятора, що реалізує 
принцип так званого «коридору струму» або «струмої трубки», коли відхилення 
вихідного струму iФ відносно заданого значення iЗАД не перевищує δ.  
Це ілюструє рисунок 4.33 – навантаження активно-індуктивне з коефіціє-
нтом потужності 0,8. При вмиканні ключа К1 (інтервал часу  tBMK) напруга uA0 
позитивна (U/2) і струм у навантаженні iФ повільно зростає. Коли значення iФ 
становить iФ≥(iЗАД+δ) ключ К1 вимикається і вмикається ключ К2 (або одной-
менний діод), напруга uA0 змінює полярність (-U/2). Це призводить до того, що 
вихідний струм iФ поступово зменшується (інтервал часу  tBИMK), доки його зна-
чення не стане iФ≤(iЗАД - δ), знову вмикається ключ  К1, напруга uA0 змінює по-
лярність (U/2) струм починає зростати. Таким чином, при перемиканні ключів 
на виході інвертора формується струм, миттєве значення якого коливається у 
«коридорі» значень (iЗАД+δ)≥iФ≥(iЗАД-δ) і повторює закон змінювання iЗАД. 
  
Структурна схема системи керування, що реалізує розглянутий принцип, 
подана на рисунку 4.34. Вона містить у собі давач струму ВІ, суматор Σ, релей-
ний елемент РЕ, формувач імпульсів керування ключами ФІ. Сигнал похибки з 
виходу суматора (мова йде про сигнали, що пропорційні вказаним струмам) 
i*=(iЗАД –iФ) надходить до входу РЕ. Релейний елемент має два стани, у які пе-
рекидається за умовами i*≥ δ  і  i*≤ - δ. Відповідно до сигналу з виходу  РЕ фо-
рмувач імпульсів здійснює керування ключами К1 і К2. ФІ виконує функції пі-
дсилення імпульсів до необхідного рівня, гальванічного розділення кіл 
керування і силового кола, забезпечує затримку за переднім фронтом імпульсів 
tBMK 
tBИMK 
t 
t 0 
u 
uA0 
iЗАД 
(iЗАД+δ) 
(iЗАД -δ) 
iФ 
U/2 
0 
Рисунок 4.33– Принцип формування вихідного струму 
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керування («dead time» – мертвий час). Зазначимо, що період модуляції і трива-
лість вмикання ключів інвертора змінюються продовж періоду вхідного струму, 
тобто отримуємо часо-імпульсну модуляцію.  
Частота модуляції залежить від параметрів навантаження і заданого зна-
чення відхилення δ. Можливі і інші варіанти реалізації режиму роботи інверто-
ра з формуванням вихідного струму. 
 
4.2.4  Однофазний мостовий інвертор 
Розглянемо схему, де як ключі використано транзистори. Схема (рис. 
4.35) поряд із мостом на транзисторах VТ1÷VТ4 містить також зворотний міст 
на діодах VD1÷VD4, на який здійснюється перемикання струму навантаження 
на інтервалах, де напруга і струм на-
вантаження мають протилежний на-
прямок (при активно-індуктивному 
навантаженні струм запізнюється від 
напруги на кут φ). 
Розглянемо спочатку роботу схеми у 
разі формування напруги прямокут-
ної форми, коли модуляція відсутня. 
При цьому імпульси керування на 
пари транзисторів VТ1, VТ4 і VТ2, 
VТ3 подаються у протифазі, їх три-
валість складає половину періоду 
вихідної частоти. З відкриванням 
транзисторів VТ1 і VТ4 полярність 
i VD
VТi
+
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VD1
VT4
VT3
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VD4
VD3
VD2
Z
Н
C 0
U
-
id
iH
Рисунок 4.35 – Однофазна мостова 
схема АІН на IGBT транзисторах 
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Рисунок 4.34 – Структурна схема системи 
керування, що реалізує формування струму 
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напруги на навантаженні позитивна, струм іН=іVТ повільно зростає, що обумов-
лено індуктивністю навантаження (рис. 4.36). При цьому енергія передається у 
навантаження (активна потужність), а також  накопичується у магнітному полі 
навантаження (реактивна потужність). У момент t2  імпульси керування з тран-
зисторів VТ1, VТ4 знімаються і потім з деякою затримкою, достатньою для за-
пирання VТ1, VТ4 (щоб виключити 
короткі перемикання джерела за од-
ночасного вмикання VТ1, VТ2 і VТ3, 
VТ4), подаються на VТ2, VТ3. Із за-
криванням транзисторів VТ1 і VТ4 
струм навантаження продовжує про-
тікати у тому ж напрямку завдяки дії 
ЕРС самоіндукції еL у навантаженні 
(енергії, що була накопичена у маг-
нітному полі). При цьому відкрива-
ються зворотні діоди VD2 і VD3 
(транзистори VТ2, VТ3 закриті до 
моменту t3) і струм іd, що спожива-
ється від джерела, змінює напрямок 
на протилежний. Полярність uН змі-
нюється на негативну. Струм іН=іVD 
повільно зменшується до нуля.  
Після переходу струму наван-
таження через нуль відкривається наступна пара транзисторів VТ2 і VТ3, на-
прямок струму навантаження іН змінюється на зворотній. При цьому струм іd на 
вході АІН змінний і пульсує. На інтервалах, де транзистори відкриті (активна 
потужність споживається від джерела), струм позитивний. Із відкриванням зво-
ротних діодів напрямок струму іd змінюється на протилежний тому, що нако-
пичена у навантаженні енергія повертається до джерела. Як правило, джерело 
виконано на діодах або тиристорах і має однобічну провідність, тому енергія 
йде на заряджання конденсатора. Середнє значення струму, що споживається 
АІН від джерела Іd, позитивне і при цьому потужність, що споживається, 
Pd=Ud⋅Id >0. 
Оскільки форма напруги повністю співпадає з напругою у напівмостовій 
схемі, то можна зробити такі ж самі висновки щодо гармонійного складу, відрі-
зняються лише амплітуди. Амплітуда і діюче значення основної гармоніки ви-
хідної напруги, що визначається розкладанням у ряд Фур’є, дорівнює: 
UUU Hm ⋅=⋅= 273,1
4
)1(
pi
, UН(1)=0,9U. 
 
4.2.4.1 Формування вихідної напруги інвертору з використанням біполярної ШІМ 
 
Робота кожного з плечей схеми (рис. 4.37) здійснюється так само, як і у 
напівмостовій схемі. Відповідно, напруга на виході відносно середнього виводу 
джерела uA0 першого плеча повторює закон, що поданий на рисунку 4.27. Це 
ω
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н
0
н
U
i d
VТ
VD VТ
VDVD
VТ
t1 t2 t3
Рисунок 4.36 – Діаграми роботи 
 однофазного АІН 
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стосується і другого плеча, проте 
оскільки пари ключів К1, К4 і К2, К3 
перемикаються одночасно, напруга 
uВ0 відносно uA0  змінюється у              
протифазі uВ0=-uA0. Таким чином, 
напруга на навантаженні                     
uAВ=uA0 - uВ0=2uА0. 
Відповідно, 1-ша гармоніка має амп-
літуду, що дорівнює Um(1)=µU (µ≤1). 
Використання біполярної ШІМ  не 
забезпечує прийнятного гармонійно-
го складу вихідної напруги. Як пока-
зано вище у п.4.2.2.2, за µ=1 коефіці-
єнт гармонік THD =100 %. 
Значно покращити гармонійний склад вихідної напруги інвертора порівняно з 
біполярною ШІМ дозволяє використання однополярної (уніполярної)  ШІМ. 
 
4.2.4.2  Формування  вихідної  напруги  інвертору  з 
використанням  однополярної ШІМ 
 
Принцип реалізації ілюструє рисунок 4.38. Напруги завдання для першо-
го (К1, К2)  і другого (К3, К4) плеча змінюються у протифазі (uЗАД і -uЗАД) і порі-
внюються з одною і тією самою модулюючою напругою трикутної форми uТР. 
Сигнал на вмикання верхнього ключа К1 плеча А формується, якщо uЗАД>uТР 
при  цьому незалежно від напрямку струму напруга uAN=U (при зворотному на-
прямку струму відкривається діод VD1). Якщо uЗАД<uТР формується сигнал на 
вмикання нижнього ключа К2 і напруга uAN =0. 
Аналогічні процеси і для другого плеча, де здійснюється порівняння        
(-uЗАД) і uТР. Напруга на навантаженні  визначається як uAВ=(uAN – uВN) і дорівнює 
0 коли навантаження підключено до одного полюсу джерела (позитивного або 
негативного) і струм від джерела не споживається (id=0). При підключенні до 
позитивного полюсу струм навантаження залежно від напрямку замикається 
через відкритий ключ К1 і діод VD3 або К3  і діод  VD1. При підключенні до не-
гативного полюсу струм навантаження залежно від напрямку замикається через 
відкритий ключ К4 і діод VD2 або К2 і  VD4.  
Неважко побачити (рис. 4.38), що вихідна напруга кожного з плечей (uAN  і 
uВN) поряд із основною і вищими гармоніками містить постійну складову, яка 
становить половину від напруги джерела (U/2). У напрузі uAВ постійна складова 
відсутня. Амплітуда 1-ї гармоніки напруги кожного плеча Um(1)=µ(U/2) за  
(µ≤1). 
Оскільки напруги завдання для плечей інвертора одна відносно другої 
зсунуті на півперіоди (π), відповідний зсув мають і основні гармоніки їхньої 
вихідної напруги. Таким чином, як і за біполярної модуляції отримуємо для ос-
новної гармоніки вихідної напруги мосту: 
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Рисунок 4.37 – Мостова схема  АІН  
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UНm(1)=µU,  UН(1)=0,707µU при (µ≤1).                                     (4.15) 
 
 
На відміну від біполярної модуляції кожний напівперіод основної гармо-
ніки uAВ(1)=uН(1) формується з імпульсів однієї полярності, що співпадає з поля-
рністю uAВ(1). Звідси і назва – однополярна (уніполярна) модуляція. Амплітуда 
пульсацій вихідної напруги моста складає U/2, що вдвічі менше, ніж за біполя-
рної модуляції, що свідчить про покращення гармонійного складу (про що мова 
вже йшла у п. 3.2.1.3). Діюче значення вихідної напруги µUU H 798,0= . Коефі-
цієнти спотворення і гармонік напруги: µν 886,0= , 1274,1 −=
µГН
К
 (за µ=1, 
ν=0,886, КГН= THD=0,52 (52%)). 
Крім того, з порівняння форми кривих  uAВ і uAN  (uВN) можна зробити ви-
сновок про те, що вдвічі збільшилась і частота модуляції. Про це свідчить і 
спектр вихідної напруги, що поданий на рисунку 4.39, де відсутні гармоніки, 
які мають непарну кратність частоти відносно основної гармоніки. Останнє 
0
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Рисунок 4.38 – Діаграми роботи інвертору за уніполярної модуляції 
uAB=uAN – uBN 
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можна достатньо просто показати для випадку, коли напруги uAN і uВN повторю-
ють одна другу (з урахуванням зсуву на половину періоду), що можливо за па-
рного значення
  
mf. При цьому також як і основна гармоніка, однаковими будуть 
вищі гармоніки і, відповідно, їх початкові фази.  Якщо вища гармоніка має пар-
ну кратність (k=2п) відносно основної гармоніки, то у напівхвилі основної гар-
моніки укладуться n періодів вищої, тобто початкова фаза вищої гармоніки від-
носно негативної напівхвилі основної гармоніки така ж сама, як і відносно 
позитивної напівхвилі.  
Отже, вищі гармоніки з парною кратністю до основної, у напрузі uAN і uВN  
повністю співпадають, їх різниця дорівнює нулю, тобто у напрузі uAВ=uН вони 
будуть відсутні. Відповідно, за непарного значення
  
mf  у спектрі напруги бу-
дуть присутні гармоніки, що мають кратність (2mf±1), (2mf±3),...,(4mf±1),... 
    Завантаження елементів схеми однофазного мостового АІН за струмом. 
Розглянемо використання уніполярної модуляції. За активно-
індуктивного навантаження струм іН добре відфільтровується і має практично 
синусоїдальну форму (рис. 4.40) з амплітудою ІHm. Відносно першої гармоніки 
напруги uН(1) струм іН відстає на кут φ. 
Позитивна напівхвиля струму формується вмиканням транзистора VT1, 
при вимкненні VT1 струм підхоплюється діодом VD2. При цьому струм транзи-
стора і діода має імпульсний характер (рис. 4.41). Цей струм можна визначити 
безперервною функцією, значення якої на кожному такті модуляції (ТМ) дорів-
нює середньому значенню струму. Останнє визначається відносною тривалістю 
вмикання транзистора (коефіцієнтом заповнення 
M
BMK
T
t
=γ )  Н1VT ii ⋅= γ . 
Середнє значення струму транзистора за період вихідної частоти АІН 
∫ ⋅⋅=
pi
ωωγ
pi
2
02
1
td)tsin(II HmVTCP . 
З урахуванням того, що перша гармоніка вихідної фазної напруги (повто-
рює сигнал завдання і, відповідно, закон змінювання γ випереджає струм на кут 
φ,  для коефіцієнта заповнення маємо вираз   )tsin(,, ϕωµγ ++= 5050 . 
Після перетворення отримуємо  
 
Рисунок 4.39 – Спектр вихідної напруги інвертора за уніполярної модуляції  
µ = 0.9, mf =15 
mf 2mf 3mf 4mf (2mf+1) (2mf -1) 
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U* 
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)cos(II HmVTCP ϕ
µpi
pi 4
1
2
+= .                                          (4.16) 
 
Середнє значення струму зворотних діодів інвертора визначимо як різни-
цю між середнім значенням напівхвилі струму навантаження і1НСР і середнім 
струмом транзистора. Як і у однонапівперіодній схемі випрямлення  (п. 2.1.2) 
і1НСР=ІНm/π. Звідки 
 
)cos(IIII HmVTCPHmVDCP ϕ
µpi
pipi 4
1
2
−=−= .                        (4.17) 
 
Виходячи з безперервної функції струму транзистора 1VTi , можна визначи-
ти і діюче значення струму   ∫ ⋅=
pi
ω
pi
2
0
21
2
1
td)i(I VTVT . Воно становить 
 
Рисунок 4.41– Струми однофазного мостового АІН з ШІМ 
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Рисунок 4.40 – Напруга і струми однофазного мостового АІН із ШІМ 
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    ϕ
pi
µ
cos
II HmVT 3
2
4
1
2
+= .                                 (4.18) 
Напівхвиля струму навантаження складається зі струмів транзистора і ді-
ода, що взаємно доповнюють одне одного, отже, діюче значення струму діоду 
221
VTHVD I)I(I −= , де 2
1 Hm
H
II =  діюче значення напівхвилі струму наванта-
ження (див. п. 2.1.2). 
У результаті отримуємо  
 
      ϕ
pi
µ
соs
II HmVD 3
2
4
1
2
−= .                                       (4.19) 
 
Вхідний струм АІН  знайдемо, виходячи з балансу миттєвої потужності. 
Миттєва потужність p(t) на виході АІН  
 
 ( ) ))tcos((cosIU)tsin(I)tsin(Utp H)(HHm)(Нm ϕωϕϕωω −−=−= 21221 2 ,      (4.20)  
 
де  амплітудні і діючі значення першої гармоніки напруги і струму 
UНm(1)=√2UН  і IНm=√2IН,   ω2 – кутова частота вихідної напруги АІН. 
З урахуванням коефіцієнта пульсацій 
d
dm
П U
UK =  (Udm – амплітуда пульсацій 
випрямленої напруги) напругу на вході АІН можна уявити як 
))t(fK(U)t(u Пdd ⋅+= 1 , де f(t) – тригонометрична функція. При цьому потуж-
ність на вході АІН   ( ) ( )ti(t)utp dиdd = . Звідки значення вхідного струму АІН іdи  
)t(fKif(t))K(U
)t(p
)t(u
)t(pi
ППdd
du +
=
+
==
1
1
1
. 
Як правило, КП<0.05 і можна прийняти 
  
))tcos((cos
U
IU
ii
d
H)(Hm
dи ϕωϕ −−== 21 22
.                                      (4.21) 
 
Таким чином, поряд із постійною складовою у вхідному струмі присутні і 
змінні складові. Діаграма струму іd і його усереднене за період модуляції зна-
чення іdСР , що підтверджує ці висновки, подані на рисунку 4.40. Постійна скла-
дова вхідного струму ϕcos
U
IU
II H)(HmdВХСР
⋅
⋅
==
2
1
. Коефіцієнт модуляції      
d
)(Hm
U
U 1
=µ . Відтоді маємо  
ϕµ cosII Hd ⋅= 2
1
.                                             (4.22) 
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Миттєва потужність пульсує з подвійною до вихідної напруги АІН часто-
тою. Це свідчить про те, що поряд із споживанням активної потужності, 
присутній обмін енергією між навантаженням і джерелом. Як джерело 
постійного струму здебільшого використовується випрямляч із однобічною 
провідністю, тобто обмін енергією здійснюється між конденсатором і АІН. Та-
ким чином, можна вважати, що постійна складова струму споживається від 
випрямляча, а змінна замикається через конденсатор. Струм конденсатора, 
обумовлений цією гармонікою, згідно з (4.20) і (4.21)  
tcos
cos
I
tcosItcosIi d)(dmHC 2222 2222
1
ω
ϕ
ωωµ ==⋅−= . 
Відповідне значення напруги пульсації у колі постійного струму (на кон-
денсаторі) відносно постійної складової Ud 
 
tsinUtsin
C
Idt)t(i
C
)t(u dmHcП 22
2
22
22
1
ωω
ω
µ
−=
⋅
−=≈ ∫ ,          (4.23) 
 
де Udm – амплітуда пульсації. 
Значення ємності C обирається, виходячи з необхідного коефіцієнта 
пульсацій КП=Udm/Ud              
dП
d
dП
Н
UKcos
I
UK
IC
⋅⋅⋅
=
⋅⋅⋅
=
22
1 222 ωϕω
µ
. 
Варто зазначити, що ці пульсації є додатковими до пульсацій напруги ви-
прямляча на вході АІН, що обумовлені пульсаціями випрямленого струму (п. 
2.2.3). При цьому максимальна загальна амплітуда пульсацій напруги може до-
рівнювати сумі амплітуд пульсацій від 2-ї (до вихідної частоти АІН ω2) гармо-
ніки струму і найбільшої гармоніки випрямленого струму (у разі використання 
трифазного мостового випрямляча 6-ї до частоти напруги мережі ω), тобто для 
визначення ємності можна прийняти 
 
dП
)(dm)(dm
UK
)II(C
⋅
+=
1
26 2
26
ωω
,                                   (4.24) 
 
де Idm(6) – амплітуда 6-ї гармоніки випрямленого струму, що визначається 
згідно з п. 2.2.3.2. 
Залежність ємності С1 від частоти вихідної напруги є суттєвим недоліком 
однофазного АІН, що обмежує реальний діапазон регулювання частоти. У разі 
використання АІН у схемі перетворювача частоти (п. 6.1) для живлення елект-
родвигуна змінного струму, значення вихідної напруги, що визначається коефі-
цієнтом модуляції µ регулюється пропорційно частоті. Таким чином, значення 
ємності, що розраховане згідно з (4.24) буде незмінним. 
Суттєвим недоліком однофазних АІН, що отримують живлення від мережі 
змінного струму через випрямляч, є наявність низькочастотних складових у 
вхідному струмі випрямляча.  
Як показано вище, напруга ТМВ  )tsin(UUu dmdd ϕω −+= 22 . Пульсації на-
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пруги відповідно до залежності І*d=f(ud) (рис. 2.35) обумовлюють відповідні 
пульсації струму (у протифазі пульсаціям напруги) на виході випрямляча    id 
(i1d – струм при ідеально згладженій напрузі)  
)tsin(ItlsinII)tsin(Iii m
i
)l(mdmdd ϕωωϕω −−+=−−= ∑
∞
=
20
0
620
1 262 . 
 
З урахуванням того, що вхідний струм ТМВ незалежно від характеру нава-
нтаження перервний і тривалість напівхвилі не перевищує 2π/3, під час його ви-
значення можна використовувати одиничну перемикальну функцію (рис. 2.20)  
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Тоді значення вхідного струму можна визначити як 
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Перша складова виразу (4.25) визначає основну і вищі гармоніки вхідного 
струму ТМВ. Розглянемо другу складову 
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У розкладанні (4.26) найбільш істотні перші дві складові 
 
)ttcos()ttcos( ϕωωϕωω −+−−− 22 22 . 
 
Як правило, вихідна частота нижче за частоту мережі ω2<ω. Це обумовлює 
наявність низькочастотної складової струму з частотою )( ωω −22 . Так, при 
ω2=3ω/5 перша складова має частоту  ω/5 (10 Гц за частоти мережі 50 Гц), дру-
га складова –110 Гц.  За ω2=0,5ω перша складова перетворюється в постійну 
складову. Наявність низькочастотних і постійній складових у струмі обмотки 
трансформатора приводить до погіршення його використовування і неприпус-
тимо. Діаграма вхідного струму фази ТМВ, працюючого на однофазний АІН 
при частоті вихідної напруги 30 Гц, наведена на рисунку 4.42.  
Безпосередній розрахунок низькочастотних гармонік вхідного струму за 
розглянутою вище методикою (п. 2.2.3.2) для сталого режиму ТМВ складний, 
оскільки міняються кути γ і ∆. Залежність відносного значення низькочастотної 
гармоніки І*(С)= І (С)/І (1) від коефіцієнта пульсацій (КП=Udm/Ud) і значення иd за 
(4.26) 
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частоти вихідної напруги 30 Гц наведена на рисунку 4.43.  
 Коефіцієнт пульсацій напруги на виході випрямляча 
d
Н
П UС
IK
⋅⋅⋅
=
22 2ω
µ
 
(де µ=U*(1) – коефіцієнт модуляції за амплітудою або відносне значення першої 
гармоніки вихідної напруги). Вважаємо, що частота вихідної напруги пропор-
ційна амплітуді його першої гармоніки (ω2=U*(1)ωНОМ), тоді КП за постійного 
вихідного струму в процесі регулювання можна вважати незмінним. Значення 
його визначається ємністю конденсатора С, яка має кінцеве значення. 
Зменшення µ призводить до зменшення І*d  і  відповідного збільшення ud. 
Це у свою чергу приводить до збільшення І*(С). Таким чином, при незмінному 
КП значення І*(С) росте, що відображає залежність (рис. 4.44) від частоти вихід-
и, 
і 
иФ 
t 
iФ 
0 
TC 
Рисунок 4.42 – Діаграми фазної напруги мережі і струму при живленні 
однофазного мостового АІН із ШІМ через трифазний мостовий 
випрямляч 
Рисунок 4.43 – Залежність I*(C) від коефіцієнта пульсацій КП  
 
КП=0.5% 
КП=1% 
КП=2% 
    КП=3% 
 
КП=4% 
 
КП=5% 
ud 
I*(С) 
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ної напруги f2 (за незмінного 
значення ud =0,92 і КП =2,5 %). 
Приклад 4.3. Розрахувати 
однофазний АІН із однополяр-
ною синусоїдальною ШІМ, що 
використовується для живлення 
навантаження з  UНОМ =220 В, 
ІНОМ =20 А, f=50 Гц, cosφ=0,8. 
Напруга джерела постійного 
струму може змінюватись у ме-
жах  ±20 %. 
Розв’язання. Амплітуда першої 
гармоніки вихідної напруги 
АІН, виходячи з напруги наван-
таження Um(1)=√2UНОМ=311 В. З 
іншого боку, Um(1)=µU при (µ≤1). 
Звідки мінімальне значення пос-
тійної напруги на вході АІН 
U=311 В і може змінюватись до 1,4U. В останньому випадку коефіцієнт моду-
ляції за умовою постійної вихідної напруги   Um(1)=µ1,4U. Звідки µ=1/1,4=0,714. 
Вважаємо, що струм навантаження ІН(1)=ІНОМ. Максимальне середнє значення 
струму, що споживає АІН від джерела постійного струму з µ=1    
ϕµ cosII Hd ⋅= 2
1
=20·0,8/1,414=11,32 А. 
Максимальне середнє і діюче значення струму транзистора 
)cos(I)cos(II HOMHmVTCP ϕ
µpi
pi
ϕµpi
pi 4
1
24
1
2
+=+= = 
=(20/1,414·3,14)(1+0,8·3,14/4) =7,33 А. 
pi
ϕ
pi
µ
3
8,0225,020cos
3
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1
2
⋅
+=+= HmVT
II =12,96 А. 
Максимальне середнє і діюче значення струму діода має місце з µ=0.714 
)cos(II HmVDCP ϕ
µpi
pi 4
1
2
−= =(20/1,414·3,14)(1-0,8·0,714·3,14/4)=2,48 А. 
pi
ϕ
pi
µ
3
8,0714,0225,020
3
2
4
1
2
⋅⋅
−=−= соs
I
I HmVD =7,18 А. 
Максимальне значення напруги джерела постійного струму                 
UMАХ =1,4U=435,4 В. Частоту модуляції обираємо на рівні 5 кГц. 
 Ураховуючи низьку перевантажувальну спроможність за струмом, тран-
зистори обираємо за максимальним значенням струму ІНm=√2ІНОМ=28,28 А. За 
напругою з урахуванням можливих комутаційних перенапруг обираємо за зна-
ченням  2UMАХ=870 В. Отже, обираємо IGBT транзистор типу  IRG4PH40UD на 
струм 30 А і напругу 1200 В, робоча частота якого до 100 кГц. Він має вбудова-
ний зворотний діод.  
I*(C) 
f2,  Гц 
Рисунок 4.44 – Залежність I*(C) від 
частоти вихідної напруги 
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4.2.5 Трифазний інвертор напруги 
 
Спрощена схема трифазного мостового інвертора подана на рисунку 4.45 і 
містить у собі три плеча на двох ключах двобічної провідності: 
– плече  А: К1, К2; 
– плече  В: К3, К4; 
– плече  С: К5, К6. 
Навантаження симетричне (Zа=Zв=Zс) і підк-
лючено за схемою «зірка» до виводів А, В, С. 
 
4.2.5.1 Трифазний  інвертор  
 з амплітудним керуванням 
Діаграми, що ілюструють роботу схеми, 
подані на рисунку 4.46. У симетричній трифа-
зній системі напруга фаз навантаження зсуну-
та на одну третину періоду вихідної частоти 
(кут 2π/3). Відповідно до цього період вихід-
ної напруги розподілено  на шість інтервалів. 
Кожний з ключів у плечах схеми вмикається 
продовж половини періоду вихідної частоти. 
При цьому напруга на виводах навантаження  
А, В, С відносно негативного виводу 
кола постійного струму N  (uAN, uВN, 
uСN) приймає позитивне значення, ко-
ли замкнуті верхні ключі К1, К3, К5 і 
нульове, коли замкнуті нижні К2, К4, 
К6. Лінійна напруга на виводах наван-
таження   
   
  uАВ =uАN - uВN .           (4.27) 
 
Амплітуда її дорівнює напрузі у колі 
постійного струму U. У симетричній 
трифазній системі при з’єднанні за 
схемою «зірка» діюче значення ліній-
ної напруги відносно діючого значен-
ня фазної напруги UЛ=√3·UФ. Вище (у 
п. 4.2.2.2) для напівмостової (нульо-
вої) схеми, яка складається із одного 
плеча, було показано, що амплітудне 
значення основної гармоніки вихідної 
напруги (відносно нульової точки)  
 
2
4
10
⋅
⋅
=
pi
UU )(mA  . 
К1
К2
U
+
-
А
N
К3
К4
В
К5
К6
С
а в с
Zв
С
Zа Zсuа
Рисунок 4.45 – Спрощена 
схема трифазногоАІН 
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Рисунок 4.46 – Діаграми роботи 
 трифазного мостового АІН 
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Напруга uАN відрізняється від uА0  на постійну складову (U/2)  uАN=uА0+U/2. 
Згідно з (4.27) постійна складова у лінійної напрузі відсутня, амплітуда 1-ї гар-
моніки 
  
2
431 pi
UU )(АВm
⋅
⋅= .                                            (4.28) 
 
Відповідно діюче значення   
UUU АВ 78,0
6
)1( =
⋅
=
pi
.                             (4.29) 
 
Лінійна напруга має прямокутну форму, тривалість напівхвилі її стано-
вить 2π/m=2π/3, амплітуда U. Відповідно, діюче значення становить (2.17) 
  
UU
m
UU AB 816,03
22
=== .                                (4.30) 
 
Коефіцієнт спотворення лінійної напруги  955,0)1( ==
AB
AB
U
U
ν
. 
Коефіцієнт гармонік лінійної напруги (THD) 3106,0112 =−= νГНK . 
Для визначення форми напруги на фазах навантаження скористаємося 
рисунком 4.47, де відображено змінювання стану схеми продовж періоду при 
вмиканні відповідних ключів схеми. Так. на інтервалі часу 6 замкнуті ключі К1, 
К5, К3, відповідно фази навантаження а і с підключені до позитивного виводу 
кола постійного струму, а фаза в – до негативного.  
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Рисунок 4.47 – Стани схеми трифазного інвертора 
для різних інтервалів часу 
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Оскільки опір при паралельному з’єднанні в два рази менший, відповід-
ним чином розподіляється і напруга між фазами (позитивний напрямок напруги 
від початку фази до кінця):  
3
UUU ca == , 3
2 UU в
⋅
−= . Аналогічним чином мо-
жна проаналізувати змінювання фазної напруги і на інших інтервалах часу. З 
урахуванням цього напруга фази навантаження (иа) має східчасту форму, як це 
подано на рисунку 4.46 для фази а. Діюче значення першої гармоніки фазної 
напруги при з’єднанні фаз навантаження за схемою «зірка» становить 
 
UФ(1)=UЛ(1)/√3=0,45U.                                          (4.31) 
 
Діюче значення фазної напруги ∫=
pi
ω
pi
2
0
2
2
1
tduU ФФ . 
Напівхвиля фазної напруги (рис. 4.46) складається з двох сходинок одна-
кової амплітуди (U/3) і може бути подана як сума иФ =и1+и2, де и1 – напруга 
прямокутної форми з тривалістю π (m=2), и2 – напруга прямокутної форми з 
тривалістю 2π/6 (m=6).  
Таким чином, отримуємо вираз 
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Відзначимо, що значення вихідної напруги інвертора однозначно визна-
чається напругою джерела постійного струму, а частота основної гармоніки її – 
тривалістю вмикання відповідних ключів схеми. Для регулювання вихідної на-
пруги необхідно використовувати у колі постійного струму джерело з регульо-
ваною напругою, наприклад, керований випрямляч. 
За достатньо великої ємності конденсатора на вході інвертора його вихід-
на напруга практично не залежить від навантаження і, поряд із основною (1-ю) 
гармонікою, містить у собі вищі гармоніки, амплітуди яких зменшуються зво-
ротно пропорційно їх порядку (парні та кратні трьом гармоніки відсутні) 
 
K
UU KЛ 78,0)( = ,                                                 (4.32) 
 
де К=6n±1 – порядковий номер гармоніки (n=1, 2, 3, ....). 
Частота вищої гармоніки  fК= f1(6n±1), де  f1=1/Т – частота 1-ї гармоніки. 
Вхідний і вихідний струми АІН. Діаграми напруги і струмів АІН подані 
на рисунку 4.48. Оскільки вихідна напруга АІН иФА  несинусоїдальна, струм іФА 
у фазі навантаження (активно-індуктивному) теж несинусоїдальний, хоча і де-
що згладжений. 
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Струм, що споживається АІН від джерела іd, пульсуючий і формується з відпо-
відних ділянок струмів фаз. Так, на інтервалі 1 (рис. 4.48) іd=іФА при цьому фаза 
а навантаження з’єднана з по-
зитивним виводом джерела 
(рис. 4.47), а дві інших 
з’єднані з негативним, на інте-
рвалі 2 із позитивним виводом 
джерела з’єднана фаза с нава-
нтаження, відповідно, струм 
іd=-іФС  і так далі.  
Для спрощення аналізу у по-
дальшому будемо враховувати 
лише 1-шу гармоніку струму 
навантаження, що відстає від 
1-ї гармоніки вихідної напру-
ги, яка співпадає за фазою з 
кривою иФ, на кут φ. При цьо-
му вхідний струм АІН іd  фор-
мується з відповідних ділянок 
синусоїд (рис. 4.49) і змінюється за обвідною фазних струмів (на рисунку 4.49 
виділена більш товстою лінією). У разі змінювання кута φ від 0  інтервали, що 
характеризують стани схеми АІН зсовуються відносно струму на той же кут φ 
(на рис.4.49 інтервал 11 відповідає φ=0, а інтервал 1 – куту φ>0). Таким чином, 
маємо повну аналогію з формуванням вихідної напруги КВ за трифазною мос-
товою схемою – роль кута α  виконує φ, а замість напруги мережі маємо вихід-
ний струм інвертора. 
Кількість пульсацій за період вихідної напруги  m =6. Відповідно, частоти 
гармонійних складових ω(k) мають кратність k=im  (i=1, 2, 3,....) до 1-ї гармоніки 
ω. Амплітуди гармонійних складових можна визначити за аналогією з (2.89) 
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Рисунок 4.48 – Діаграми роботи  
АІН із амплітудним регулюванням 
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Рисунок 4.49 – Формування вхідного струму трифазного АІН  
з амплітудним регулюванням 
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де Іd – постійна складова  (середнє значення) вхідного струму АІН. 
Значення Іd визначимо з балансу активних потужностей на вході і виході 
АІН    Рd=UІd=РН=3UФ(1)ІФ(1)cosφ. Звідки середнє значення вхідного струму   
  
U
cosIU
I )(Ф)(Фd
ϕ113
= .                                         (4.34) 
 
Як правило, АІН отримує живлення від випрямляча (ТМВ) з вихідним 
ємнісним фільтром. У разі активного навантаження ТМВ ємність конденсатору 
визначається 6-ю гармонікою вихідного струму ТМВ і може бути розрахована 
згідно з коефіцієнтом пульсацій КП (п. 2.2.3.2). Для ТМВ 
dП
)(dm
UK
I
C
⋅⋅
=
1
6
1 6ω
 (ω1 – 
кутова частота мережі змінного струму). 
Змінні складові вхідного струму АІН замикаються через конденсатор фі-
льтра, що обумовлює додаткові пульсації напруги. Найбільша з них має крат-
ність k=6, тобто струм у конденсаторі, обумовлений цією гармонікою (наступні 
складові струму з кратностями k=12, 18, .. впливають значно меншою мірою) 
iC=Im(6)cos6ω2t (ω2 – кутова частота вихідної напруги АІН). Відповідне значення 
напруги пульсації у колі постійного струму відносно постійної складової  
 
tsinUtsin
C
I
dt)t(i
C
)t(u )(Пm)(mcП 2626 666
1
ωω
ω
−=−=≈ ∫ ,    (4.35) 
 
де  UПm(6) – амплітуда пульсації. 
Значення додаткової ємності C2 також обирається, виходячи з коефіцієнта 
пульсацій КП=UПm(6)/ U   
UK
I
C
П
)(m
⋅⋅
=
2
6
2 6ω
.                                              (4.36) 
 
 Розглянемо крайній випадок, коли амплітуди 6-ї гармоніки вихідного 
струму випрямляча і 6-ї гармоніки вхідного струму АІН співпадають і додають-
ся. Тоді загальне значення ємності конденсатора фільтра 
  
      
UK
)II(C
П
)(m)(dm
⋅⋅
+=
6
1
2
66
ωω
  .                               (4.37) 
 
Залежність C від частоти напруги є суттєвим недоліком АІН з амплітуд-
ним регулюванням, що обмежує реальний діапазон регулювання частоти.  
Завантаження елементів схеми АІН. Як ключі схеми (рис. 4.45) зви-
чайно використовують повністю керовані пристрої (транзистори (рис. 4.50) або 
тиристори, що вимикаються за колом керування), під час використання напів-
керованих ключів схема доповнюється колами примусової комутації.  
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Для забезпечення двобічної провідності ключ має зворотний діод, що 
проводить струм на інтервалах, коли напрямок струму і напруги у фазі АІН 
протилежні. На рисунку 4.48 інтервали провідності транзистора (тиристора) по-
значені як tТ , для зворотного діода tVD. При цьому кожний із ключів у плечі ін-
вертора працює протягом напівперіоду вихідної напруги, як і у однонапівперіо-
дній схемі керованого випрямляча (п. 2.5). Роль куту α, коли ключ вимкнений, 
виконує φ, тому враховуючи лише першу гармоніку вихідного струму ІФm(1),  
можна за аналогією з вихідною напругою випрямляча (2.77) визначити середні 
значення струмів ключа і зворотного діодів:  
 
2
1
2
1 1 )cos(IcosII )(ФmOTCP
ϕ
pi
ϕ +
=
+
= ,                                   (4.38) 
2
11 )cos(II )(ФmVDCP
ϕ
pi
−
= .                                             (4.39) 
 
За напругою ключі обираються з подвійним запасом (з урахуванням мож-
ливих перенапруг, що обумовлені паразитними індуктивностями силових кіл 
при перемиканні струму ключами).  
 Приклад 4.4. Розрахувати трифазний АІН з амплітудним регулюванням, 
що використано для живлення двигуна змінного струму РНОМ =100 кВт, 
UНОМ=380 В,  f=50 Гц, ηНОМ=0,9,  cosφ=0,8. Схема з’єднань обмотки статору 
«зірка». Діапазон регулювання частоти вихідної напруги (50÷5) Гц з регулю-
ванням вихідної напруги пропорційно частоті.  
Розв’язання. Виходячи з того, що UЛ(1) = UНОМ=0,78U визначимо діапа-
зон регулювання напруги джерела постійного струму 
UМАХ=UНОМ/0,78=380/0,78=487,2 В, мінімальне значення UМІН=0,1UМАХ=48,72 В, 
мінімальне значення вихідної напруги UЛ(1)МІН=0,1UНОМ=38 В. 
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+
-
VT1 VT3 VT5
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VD2 VD4 VD6
id
iH
Рисунок 4.50 – Схема трифазного АІН на транзисторах 
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Діюче значення вихідної лінійної напруги UU Л 816,0= =487,2·0,816=397,6 В.   
Cтрум двигуна  
9,08,03803
100000
cos3)1( ⋅⋅⋅
===
НОМНОМНОМ
НОМ
ФНОМ U
Р
ІІ
ηϕ =211А. 
Амплітуда фазного струму ІФm(1)= √2ІФ(1)=298,4 А.    
Частота перемикань ключів схеми не перевищує 50 Гц, тому у схемі, по-
ряд з IGBT, можна використовувати тиристори, що вимикаються за сигналом у 
колі керування. Середній струм тиристора і діода:                         
2
11 )cos(II )(ФmTCP
ϕ
pi
+
= =298,4(1+0,8)/2π=85,5 А. 
2
11 )cos(II )(ФmVDCP
ϕ
pi
−
= =298,4(1-0,8)/2π=9,5 А. 
Тиристори і діоди обираємо за середнім значенням струму, за напругою  з 
урахуванням можливих комутаційних перенапруг обираємо за значенням  
2UMАХ=974,4 В. Транзистор обираємо за максимальним струмом 
ІVTMAX=√2ІНОМ=298,4 А. Отже обираємо транзисторний модуль із вбудованим 
діодом СМ300DY-24А на напругу 1200 В і струм 300 А. 
 Середнє значення струму у колі постійного струму на вході АІН: 
U
cosIU
I )(Ф)(Лd
ϕ113
= =√3·380·211·0,8/487,2=228 А. 
Вважаємо, що АІН живиться від мережі змінного струму через трифазний 
мостовий випрямляч із вихідним ємнісним фільтром (п. 2.2.3.2.2). Відносне 
значення випрямленої напруги приймаємо ud=0,94, коефіцієнт пульсацій 
КП=0,05, тоді згідно з таблицею 2.8 I*d=0,026,  I1dm(6)= Idm(6)/Id=0,711.  
Відповідно значення  Idm(6)= Id·I1dm(6)=162,1 А. 
Амплітуда 6-ї гармоніки вхідного струму АІН за частоти вихідної напру-
ги 50 Гц   ϕϕ 222
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Визначимо ємність конденсатору на вході АІН за мінімальної вихідної 
частоти 5 Гц і номінального навантаження двигуна ІФ(1)=211 А.  
U
cosIU
I )(Ф)(Лd
ϕ113
= =√3·38·211·0,8/48,72=228 А. 
Незмінним буде і значення Іm(6)=60,06А. Ємність конденсатору без ураху-
вання Idm(6)      UK
I
C
П
)(m
⋅⋅
=
2
6
2 6ω
=60,06/6·31,4·0,05·48,72=0,1320 Ф=132 000 мкФ. 
Таким чином, зі зменшенням значення вихідної частоти в 10 разів, потрі-
бна для забезпечення того ж рівня пульсацій напруги на вході АІН, ємність збі-
льшилась у 27 разів. Саме це значення необхідно обрати. 
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4.2.5.2 Трифазний інвертор з синусоїдальною ШІМ 
 
Принцип використання ШІМ  для регулювання вихідної напруги у трифа-
зній мостовій схемі інвертора такий же, як у розглянутих вище напівмостовій 
(нульовій) і однофазній мостовій схемах – верхній і нижній ключі кожного з 
плечей знаходяться у протилежних станах і перемикаються з частотою модуля-
ції. Час  вмикання ключів визначається порівнянням модулюючої напруги uТР  із 
заданою напругою uЗАД. Оскільки на виході формується симетрична трифазна 
система напруги, необхідні три однакових заданих напруги із зсувом на одну 
третину періоду вихідної частоти (2π/3): uЗАДА, uЗАДВ,  uЗАДС. Діаграми, що ілюст-
рують принцип реалізації ШІМ, подані на рисунку 4.51.  
Для спрощення аналізу процесів у схемі коефіцієнт модуляції за частотою 
обрано кратним трьом mf=15, при цьому процеси у фазах інвертора  (з ураху-
ванням зсуву за фазою) ідентичні, тобто ідентичними є напруги на виводах А і 
В відносно негативного виводу джерела постійного струму (uAN,  uBN). 
0 
uBN 
0 
0 
uAB 
uBN(1) К3 U/2 
U t 
uTP
uЗАДА
u
uЗАДВ
t
uЗАДС
0
t 
t 
uAB(1) 
U 
uAN 
uAN(1) К1 U/2 U 
Рисунок 4.51 – Принцип реалізації синусоїдальної ШІМ 
у трифазному інверторі напруги 
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Напруги uAN,  uBN  поряд із змінними містять у собі і постійну складову 
U/2. Лінійна напруга на виводах навантаження uAВ=uAN  -  uBN . Її 1-ша гармоніка 
також визначається різницею 1-х гармонік відповідних напруг, амплітуда яких 
       
21
UU )(m ⋅= µ .                                                  (4.40) 
 
Оскільки напруги утворюють симетричну трифазну систему, отримуємо 
значення амплітуди основної гармоніки лінійної напруги  
  
3
21
⋅⋅=
UU )(Лm µ  (µ≤1 –  у межах лінійної модуляції).           (4.41) 
 
Діюче значення становить    U
UU Л ⋅⋅=⋅⋅= 612,02
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.              (4.42) 
 
Діюче значення лінійної напруги ∫=
pi
ω
pi
2
0
2
2
1
tduU ЛЛ . 
Лінійна напруга має характер імпульсів з амплітудою U. У разі зведення у 
квадрат отримуємо імпульси, що мають одну полярність і амплітуду U2. Коефі-
цієнт заповнення імпульсів залишається незмінним, тобто середнє значення u2Л 
змінюється за законом tsinUuCP ωµ ⋅⋅= 2
32
. 
Таким чином, u2Л  можна визначити як суму ∑+= KCP uuu Л
2
, де  ∑ Ku - 
сума вищих гармонік у смузі частот із центрами i(mf),  i – ціле число.  
Тоді отримуємо       ∫∑∫ ∫ +=
pipi pi
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ω
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2
2
11
2
1
tdutdutdu KCPЛ . 
Другий інтеграл становить середнє значення відповідних вищих гармонік 
за період основної гармоніки, яке за mf>>1 наближається до нуля, і їм можна 
нехтувати. Таким чином,  
µµ
pi
ωωµ
pi
pi
UUttdUU Л 743,022
31
sin
2
31 2
0
2
=== ∫ . 
Відповідно, коефіцієнт гармонік (THD) і коефіцієнт спотворення напруги:  
µ
µ
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375,0551,02 )1(2 −
=
−
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612,0)1( µν ==
Л
Л
U
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. 
За µ=1 отримуємо КГН=0,69 (69%), ν =0,824. Із зменшенням µ коефіцієнт 
гармонік зростає, тобто гармонійний склад напруги погіршується. Варто зазна-
чити, що коефіцієнт гармонік – це інтегральний показник, і для оцінки слід вра-
ховувати увесь частотний спектр гармонік. Так, у разі використання синусоїда-
льної ШІМ коефіцієнт гармонік вище, ніж при амплітудному керуванні (п. 
4.2.5). Проте у спектрі майже відсутні низькочастотні гармоніки з частотами, 
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кратними частоті вихідної напруги. Існуючі гармоніки, хоча і мають значні ам-
плітуди, зсунуті у область високих частот і мають частоти кратні частоті моду-
ляції. Це значно спрощує їх фільтрацію, як наслідок форма струму при активно-
індуктивному навантаження майже синусоїдальна  (рис. 4.52). 
Аналіз завантаження елементів схеми АІН за синусоїдальної ШІМ   
Струм фази А навантаження іН=іФА практично синусоїдальний і зсунений 
відносно першої гармоніки фазної напруги иФА(1) на кут φ. Позитивна напівхви-
ля струму формується вмиканням транзистора VT1, у разі вимкнення VT1 струм 
перемикається діодом VD2. При цьому струм транзистора і діода має імпульс-
ний характер (рис. 4.52). Цей струм можна визначити безперервною функцією, 
як це зроблено у п. 4.2.4.1, що дозволяє достатньо просто визначити діючі та 
середні значення струмів елементів схеми. Для схеми трифазного АІН співвід-
ношення такі ж, як і у однофазного АІН. 
 Вхідний струм АІН іd має імпульсний характер (рис. 4.52 і рис. 4.53), до 
того ж імпульси змінюють полярність на негативну, коли енергія повертається 
у джерело (рис. 4.53). Обмін реактивною енергією здійснюється між фазами 
самого АІН [1], якщо кут φ не перевищує π/6. За більших значень φ (рис. 4.53) у 
процесі обміну бере участь і джерело енергії (конденсатор на вході АІН).  
Вхідний струм інвертора містить постійну складову (середнє значення) і 
змінні складові, що ілюструє рисунок 4.52, де подано сигнал іdСР з виходу філь-
тру вищих частот. Не важко побачити, що змінні складові мають частоти, крат-
ні частоті модуляції.  Вважаємо, що змінні складові замикаються крізь конден-
сатор фільтра на вході інвертора, постійна складова тече через випрямляч. 
Середнє значення струму знайдемо виходячи з балансу активної потуж-
ності на вході і виході АІН (Pd=PН) 
U
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II Hm)(HmdВХСР
⋅⋅
⋅
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22
3 1 ϕ
. 
Коефіцієнт модуляції 
U
U )(Hm 12
=µ . 
Відтоді маємо  
 
ϕµ cosII Hmd ⋅= 4
3
.                                                    (4.43) 
 
Діюче значення вхідного струму згідно з [15]  
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Коефіцієнт гармонік вхідного струму 
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Ємність конденсатора фільтра не залежить від частоти вихідної напруги, 
впливом складових із частотами, кратними частоті модуляції, також можна не-
хтувати. Отже, у разі використання на вході АІН трифазного мостового випря-
мляча з вихідним ємнісним фільтром значення ємності і інші параметри випря-
мляча можна визначити згідно із методикою у п. 2.2.3.2.  
Варто зазначити, що високочастотні складові струму обумовлюють у 
idCP 
iФА 
иФА(1) 
иФА 
iVT1 
iVD2 
φ 
id 
t 
t 
t 
t 
t 
0 
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i 
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Рисунок 4.52 – Діаграми напруги і струмів трифазного АІН із ШІМ  
при куті φ=27º 
id i 
iФА 
t 
0 
Рисунок 4.53 – Діаграми струмів АІН із ШІМ при куті φ=52º 
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конденсаторі фільтра додаткові втрати енергії. 
Для підвищення вихідної напруги інвертора застосовується перемоду-
ляція, коли µ≥1. При цьому регулювання можливе до значення UЛ(1)≤0,78U (ко-
ли модуляція відсутня).  
Разом із тим, перемодуляція, як було показано вище (п. 4.2.2.3), призво-
дить до погіршення гармонійного складу вихідної напруги інвертора. На відмі-
ну від однофазної схеми це виявляється у меншому ступіні завдяки тому, що 
гармоніки кратні трьом у системі без нульового дроту відсутні. 
 У п. 4.2.2.3 було розглянуто перемодуляцію з використанням при µ>1 по-
передньої модуляції напруги завдання з частотою основної гармоніки напругою 
третьої (до основної) гармоніки. Це дозволяє підвищити значення основної га-
рмоніки вихідної напруги на 15,5 %. Максимальне діюче значення лінійної на-
пруги на навантаженні при цьому складає UЛ=0,707U, що є достатнім для за-
безпечення частотного регулювання  (без обмежень) електроприводу змінного 
струму у діапазоні до номінальної швидкості, якщо інвертор живиться від ме-
режі змінного струму безпосередньо через випрямляч.  
 Що стосується третьої гармоніки, вона присутня лише в фазній напрузі 
АІН, проте відповідні гармонійні складові у струмі фаз навантаження  відсутні, 
що є особливістю трифазних кіл без нейтрального дроту. 
Перевагою попередньої модуляції третьою гармонікою є можливість від-
творення заданої напруги гармонійними сигналами, що особливо важливо при 
використанні у векторних системах керування, де використовується перетво-
рення координат із нерухомої системи в систему, що обертається, та інше.  
Останнім часом найбільшого розповсюдження знайшов метод, що розг-
лянуто нижче і отримав назву векторна ШІМ.  
Приклад 4.5. Розрахувати трифазний АІН із синусоїдальною ШІМ для 
живлення двигуна змінного струму РНОМ=55 кВт, UНОМ=380 В,  fНОМ=50 Гц, 
ηНОМ=0,83,  cosφ=0,8. Схема з’єднань обмотки статору «зірка». Діапазон регу-
лювання вихідної напруги (50-5) Гц з регулюванням вихідної напруги пропор-
ційно частоті за незмінного навантаження. Розглянути, як зміняться параметри 
у разі використання векторної ШІМ (п. 4.2.5.3). 
 Розв’язання. Виходячи з того, що з µ=1 UЛ(1)=UНОМ=0,612U визначимо 
напругу джерела постійного струму  U=UНОМ/0,612=380/0,612=621 В.  
Мінімальне значення вихідної напруги має місце з µ=0,1 при вихідній ча-
стоті 5 Гц UЛ(1)МІН=0.1UНОМ=38 В. 
Номінальний струм двигуна  
830803803
55000
31 ,,cosU
Р
ІІ
НОМНОМНОМ
НОМ
)(ФНОМ
⋅⋅⋅
===
ηϕ
 =125,9 А. 
Амплітуда фазного струму ІФm(1)= 2ІФ(1)=178 А. 
Максимальне середнє значення струму, що споживає АІН від джерела по-
стійного струму з µ=1   
ϕµ cosII )(Фmd 14
3
⋅= =0,75·178·0,8=106,8 А. 
Діюче значення струму, що споживає АІН,  
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ϕµµ 2221 448
6
cosII )(ФmВХ ⋅+−= =128,5 А. 
Коефіцієнт гармонік вхідного струму АІН 
  
1
6
44
22
2222
−
⋅
+−
=
−
=
ϕµ
ϕµµ
cos
cos
I
IIk
d
dВХ
ГСВХ =0,67. 
Максимальне середнє і діюче значення струму транзистора: 
 
)cos(I)cos(II HOM)(ФmVTCP ϕ
µpi
pi
ϕµpi
pi 4
1
24
1
2
1 +=+= = 
=(125,9/1,414·3,14)(1+0,8·3,14/4)=46,15 А. 
pi
ϕ
pi
µ
3
8,0225,09,125cos
3
2
4
1 ⋅
+=+= HOMVT II = 81,6 А. 
 
Максимальне середнє і діюче значення струму діода має місце з µ=0.1 
 
)cos(II HOMVDCP ϕ
µpi
pi 4
1
2
−= =(125,9/1,414·3,14)(1-0,8·0,1·3,14/4)=26,6 А. 
 
pi
ϕ
pi
µ
3
8,01,0225,09,125
3
2
4
1 ⋅⋅
−=−= соsII НОМVD =60,77 А. 
 Враховуючи низьку перевантажувальну спроможність за струмом, тран-
зистори (на низьких частотах вони значний час проводять струм при близьких 
до максимального значеннях) обираємо за максимальним значенням струму 
ІНm=√2ІНОМ=178 А. За напругою з урахуванням можливих комутаційних пере-
напруг за значенням 2UMАХ=1242 В. Отже, обираємо транзисторний модуль 
IGBT [17] типу CM200DY-24A із вбудованим діодом на струм 200 А і напругу    
1200 В, робоча частота якого до 100 кГц.  
Відповідно частоту модуляції приймаємо 2,5 кГц. 
Ємність конденсатора на вході АІН і параметри вхідних кіл випрямляча 
можна розрахувати згідно з методикою у п. 2.2.3.2.2. У разі живлення від мере-
жі змінного струму з напругою 380 В у вхідних колах варто передбачити тран-
сформатор для узгодження напруги. 
Векторна ШІМ забезпечує краще використання напруги джерела з µ=1 
UЛ(1)=UНОМ=0,707U. Звідки напруга джерела постійного струму   
U=UНОМ/0,707=380/0,707=537,5 В. 
Отримане значення відповідає напрузі трифазного мостового випрямляча 
за безпосереднього живлення від мережі змінного струму з напругою 380 В без 
трансформатора. Основні показники при цьому суттєво не зміняться. 
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4.2.5.3  Трифазний  інвертор  з  векторною  ШІМ 
 
Розглянутий вище метод модуляції, коли напруга завдання змінюється за 
синусоїдальним законом отримав назву синусоїдальна ШІМ (СШІМ)- 
Sinusoidal Pulse Width Modulation (SPWM). Він здійснюється незалежним керу-
ванням на заданій частоті модуляції (fМ) ключами плечей інвертора (рис. 4.45) 
таким чином, що в середніх точках кожного плеча формуються синусоїдальні 
напруги, зсунуті одна відносно другої на 120 електричних градусів. При цьому 
верхній і нижній ключі завжди перемикаються в протифазі и максимальна амп-
літуда вихідного сигналу дорівнює половині напруги у колі постійного струму 
U/2, відповідно лінійна напруга на виході не перевищує 0,612U. Під час жив-
лення безпосередньо від мережі змінного струму з напругою UЛ=380 В через 
некерований трифазний мостовий випрямляч з ємнісним фільтром на виході 
напруга у колі постійного струму дорівнює амплітуді лінійної напруги UЛm і 
становить U=Ud=UЛm=√2UЛ=537 В. Максимальна лінійна напруга на виході 
АІН при цьому  UЛВИХ=0,612U=329 В (замість 380 В), тобто двигун не повністю 
використовується за напругою (недовикористовується приблизно на 15 %). 
Цей недолік можна компенсувати використанням перемодуляції. Остан-
нім часом розповсюдження знайшов інший метод, що отримав назву векторна 
ШІМ (ВШІМ) - Space Vector Pulse Width Modulation. 
ВШІМ у своїй основі зводиться до формування просторового (резуль-
туючого) вектора напруги на навантаженні, в якості якого використовується 
обмотка статору машини змінного струму. Для трифазної машини просторовий 
вектор напруги статора  
 
US=2/3(uа +а⋅uв + а2⋅uс),                                           (4.46) 
 
де а=еj2pi/3, а2=е-j2pi/3 – оператори повороту, що враховують просторове ро-
зташування обмоток із зсувом на 120º; uа, uв, uс – миттєві значення фазної на-
пруги.  
При симетричній синусоїдальній системі фазної напруги отримуємо век-
тор, що рівномірно обертається с частотою ω (частота вихідної напруги) і його 
кінець описує коло. При східчастій формі напруги вектор пересовується крока-
ми, почергово займаючи ряд фіксованих положень, кожному з яких відповідає 
визначена комбінація напруги.  
Розглянемо принцип побудови просторового вектора у схемі трифазного 
інвертора за відсутності модуляції (рис. 4.45). Як було показано вище (п. 4.2.5) 
період вихідної напруги складається з 6 інтервалів (рис. 4.46), продовж яких 
стан схеми незмінний. Перехід від одного інтервалу до наступного здійснюєть-
ся під час перемикання пари ключів в одному з плечей схеми.    На рисунку 
4.54, а подані вісі з урахуванням розташування обмоток статора і позитивного 
напрямку напруги для них. Побудову почнемо з інтервалу 1 (рис.4.46 та 4.47), 
коли напруга у фазі А позитивна і максимальна за значенням uа=U(2/3) в інших 
фазах uв=uс=-U/3. Цьому відповідає векторна діаграма, що подана на      рисун-
ку 4.54, б. Результуючий вектор UР  (сума векторів) співпадає з віссю фази А 
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(віссю дійсних чисел), його модуль UР=U. Аналогічну сітуацію маємо для на-
ступного інтервалу 2 (рис. 4.54, в), коли напруга у фазі С негативна і максима-
льна за значенням uс= - U(2/3) в інших фазах uа=uв=U/3. Модуль результуючо-
го вектора залишився незмінним, проте вектор повернувся на кут 60º у 
позитивному напрямку.  
Відзначимо, що положення вектора співпадає з віссю фази, напруга якої є мак-
симальною позитивною і протилежна, якщо напруга максимальна і негативна. 
Таким чином, з урахуванням (4.46) для просторового вектора отримуємо  
 
3
1
3
2 pi)k(j
s eUU
−⋅
⋅⋅= ,                                              (4.47) 
 
де U – напруга у колі постійного струму, k – номер інтервалу (k=1, 2,3,....). 
 Кінець вектора описує правильний шестикутник (рис. 4.55). Таким чи-
ном, можливості схеми трифазного АІН щодо отримання обертового  просторо-
вого вектора незалежно від використаного алгоритму обмежуються колом, що 
вписано у шестикутник – вектором 
US1. Згідно з прямокутним трикут-
ником (рис. 4.55), що утворюють 
вектори U6 і US1, можна визначити 
його модуль  
33
2
2
3
63
2
1
UUcosUUS =⋅=⋅=
pi
.  
Для синусоїдальної напруги, що 
утворює симетричну трифазну си-
стему, модуль просторового век-
тора дорівнює амплітуді фазної 
напруги, тобто максимальне зна-
чення амплітуди основної гармо-
ніки фазної напруги UФm(1), що 
утворює вектор  US1,  дорівнює йо-
го модулю. Оскільки навантажен-
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UР=Uе
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j60
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Рисунок 4.54 – Побудова просторового вектора на виході трифазного АІН 
за відсутності ШІМ 
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0
Рисунок 4.55 – Просторовий вектор  
напруги на виході трифазного АІН без 
ШІМ 
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ня з’єднано за схемою «зірка» (рис. 4.45) UЛm(1)=√3UФm(1)=U, відповідно макси-
мальне діюче значення основної гармоніки лінійної напруги буде становити  
UЛ(1)=U/√2=0,707U. Це на 15,5 % перевищує значення, що можливо при сину-
соїдальній ШІМ (UЛ(1)=0,612U).  Дещо покращується і гармонійний склад 
µ
µ
707,0
707,08,0 22 −
=THD . 
Так, за µ=1 отримуємо значення THD=0,53, у той час як при синусоїдаль-
ній ШІМ (п. 4.2.5.1) значення THD=0,69. 
Розглянемо, як здійснюється ВШІМ. Положення просторового вектора  
U1 ÷ U6 для розглянутих вище станів схеми (рис. 4.47) мають ту ж саму нуме-
рацію. Для спрощення подальшого аналізу поруч із номером у дужках визначе-
но стан ключів відповідно у плечах інвертору А, В, С. Символ 1 визначає, що 
замкнуто верхній ключ і відповідний вивід навантаження підключено до пози-
тивного виводу джерела постійного струму. Символ 0 визначає, що замкнуто 
нижній ключ і відповідний вивід навантаження підключено до негативного ви-
воду джерела постійного струму. Окрім того, можливі ще два стани U8(111) або 
U7(000), коли виводи навантаження з’єднані з одним виводом джерела постій-
ного струму. Напруга на фазах при цьому дорівнює нулю – відповідний вектор 
знаходиться у точці 0 (рис. 4.55). Таким чином, можливо 8 станів схеми і відпо-
відних їм значень вихідної напруги. Відповідні положення просторового векто-
ра будемо називати базовими векторами: 6 ненульових, що зсунуті у просторі 
на 60º і 2 нульових вектори.  
Суть методу, що отримав також назву широтно-імпульсної модуляції 
базових векторів, полягає у тому, що період вихідної частоти (один оберт про-
сторового вектора) розподілено на n інтервалів (кутових секторів), тривалість 
яких дорівнює періоду модуляції Т=1/fM. Кожному з інтервалів відповідає ви-
значений просторовий вектор. Під час переходу до наступного інтервалу вектор 
переміщується у нове положення і т.д. Чим більша кількість інтервалів (частота 
модуляції), тим менша дискретність пересування вектора. При синусоїдальній 
формі кожному миттєвому положенню вектора відповідають визначені миттєві 
значення напруги у фазах навантаження. У 
разі реальної схеми інвертора здійснюється 
регулювання середнього значення напруги 
у фазах на інтервалі модуляції відповідно 
до визначеного коефіцієнта γ. 
При ВШІМ визначення тривалості 
вмикання ключів на інтервалі модуляції 
здійснюється, виходячи з синтезованого ве-
ктора, що формується на цьому інтервалі. 
Маючи два вектори U1 і U2, що зсунуті на 
кут 60º (рис. 4.56), за рахунок регулювання 
їхніх амплітуд можна отримати вектор   
US= U1+U2=γ1U1+γ2U2 (γ1, γ2 – коефіцієнти, 
які визначають відносну амплітуду векторів 
US
U1
U2
U1(100)
U2(110)
А
В
С
D E
θ0
Рисунок 4.56 – Принцип  
формування просторового 
 вектору з базових векторів 
 216 
і змінюються від 0 до 1), що розташований у секторі між базовими векторами.  
Оскільки регулювання здійснюється у межах інтервалу модуляції Т, то 
коефіцієнти γ1, γ2 визначають відносну тривалість знаходження схеми у відпо-
відних станах і γ1=t1/Т, γ2=t2/Т (t1, t2 - тривалість). Відзначимо, що надалі річ пі-
де не про амплітуди, а середні значення на інтервалі модуляції Т. При цьому 
(γ1+γ2)=1, а (t1+t2)=Т. Виходячи з останнього, можна отримати вектор, кінець 
якого переміщується за прямою, що з’єднує кінці базових векторів (так, якщо 
γ1=1, γ2=0 отримуємо US=U1, у разі зменшення γ1  коефіцієнт γ2 збільшується і 
вектор US поступово переміщується у положення U2). 
Регулювання амплітуди вектора можливо одночасним пропорційним зме-
ншенням тривалості t1, t2 (для збереження положення вектора US) і введенням 
нульового стану, тривалість якого t0=Т–µ(t1+t2), де µ – коефіцієнт модуляції ам-
плітуди. Коефіцієнт µ визначається відношенням амплітуди вектора, що форму-
ється, до максимально можливої амплітуди (вектор US1 на рис. 4.55)        
µ=US/US1. 
Тривалості t1, t2 можна визначити згідно з рисунком 4.56. Вектор US, що 
формується, характеризується заданими кутом θ і амплітудою 0С. Виходячи з 
трикутника С0Е, катет СЕ  дорівнює СЕ=0Сsinθ. Для трикутника СDЕ гіпоте-
нуза СD=СЕ/sin60º=0Сsinθ/sin60º. Для трикутника ОСВ катет ВС=0Сsin(60º- θ), 
відповідно АС=0Сsin(60º- θ)/sin60º. 
Таким чином, амплітуди складових вектора, що формується: 
U1= 0Сsin(60º- θ)/sin60º=US·sin(60º- θ)/(√3/2),   U2=US·sinθ/(√3/2) 
Коефіцієнти γ1, γ2, визначимо, як відношення амплітуд складових вектору 
до амплітуди базового вектора, що дорівнює U·(2/3): 
 
)sin(
U
US θγ −°⋅⋅= 6031 ,   θγ sinU
US
⋅⋅= 32 .               (4.48) 
 
За µ=1 отримуємо  
 )sin( θγ −°= 6011  ,  θγ sin=21 .                        (4.49) 
 
Взагалі тривалість знаходження схеми у кожному зі станів  
 
t1 = µ· γ11·Т,  t2 = µ· γ21·Т,     t0 =Т – (t1  + t2 ).                (4.50) 
 
Таким чином, виходячи із значень амплітуди US і кута θ, можна розраху-
вати тривалості t1, t2 на відповідних інтервалах модуляції (Т) для кожного з век-
торів у межах сектору між двома базовими векторами. Під час переходу в на-
ступний сектор змінюються лише відповідні стани, у яких знаходиться схема. 
У межах інтервалу модуляції можливий різний порядок чергування станів 
схеми. При цьому є обмеження – перехід з одного стану до іншого здійснюєть-
ся перемиканням лише одної пари ключів схеми інвертора.  
Зупинимося на варіанті, що забезпечує мінімальну кількість перемикань 
ключів на інтервалі модуляції. Порядок чергування станів у межах першого се-
ктора, що обмежений векторами U1 і U2 відображає рисунок 4.57. Оскільки пе-
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Рисунок 4.58 – Принцип реалізації 
векторної ШІМ 
рехід до нульового вектора здійснюється  з вектору U2(110), як нульовий обра-
но вектор U8(111). Під час переходу до наступного інтервалу порядок зворот-
ний (на рисунку 4.57 подано пунктирними лінія-
ми). Принцип реалізації, виходячи з класичного 
сприймання ШІМ, ілюструє рисунок 4.58. Як 
модулюючу використовуємо трикутну напругу 
одиничної амплітуди, що дозволяє від відносної 
тривалості безпосередньо переходити до часових 
інтервалів при визначеному періоді модуляції Т. 
Відповідна схема передбачає пристрій порівнян-
ня з двома рівнями спрацьовування С1 і С2, що 
визначаються  попередньо розрахованими зна-
ченнями С1=γ1 і С2= (γ1  + γ2 ), а також цифровий пристрій, що керує переми-
каннями схеми згідно зі спрацьовуванням пристрою порівняння. При цьому на 
циклі, що складається з 2 періодів ШІМ, передбачено:  
– встановити на початку циклу стан інвертора Uk; 
– під час першого порівняння (>С1) перевести інвертор у стан Uk+1; 
– під час другого порівняння (>С2) перевести інвертор в один із нульових 
станів U7 (000) або U8 (111), код якого відрізняється від коду попереднього 
стану інвертора лише одним розрядом; 
– під час третього порівняння (<С2) перевести інвертор у стан Uk+1; 
– під час четвертого порівняння (<С1) перевести інвертор у стан Uk. 
Відповідні стани схеми інвертору – напруги на виводах а, в, с (відносно 
негативного виводу джерела постійного струму) подані також на рисунку 4.58. 
Діаграма фазної напруги при µ=1 і µ=0,866 (що еквівалентно µ=1 за СШІМ) і 
fM=3000 Гц (дискретність вектора 6º) подана на рисунку 4.59. На рисунку 4.59 
також подана діаграма фазної 
напруги при синусоїдній моду-
ляції (µ=1 і fM=3000 Гц). Із порі-
вняння поданих діаграм можна 
відзначити значне зменшення 
кількості перемикань і відповід-
них витрат енергії при викорис-
танні векторної ШІМ. 
Приклад, що пояснює реаліза-
цію векторної ШІМ.  Розгля-
немо принцип реалізації ВШІМ 
із дискретністю пересування ве-
ктора 6º. При цьому одному 
оберту вектора – періоду вихід-
ної частоти відповідає n=60 по-
ложень вектора (10 на сектор) і 
частота модуляції (при вихідній 
частоті – f2=50 Гц) становить  
fM=n·f2=3000 Гц. 
U8 U1
U2
100
110
111
Рисунок 4.57– Зміни стану 
на інтервалі модуляції 
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Коефіцієнти для визначення тривалості станів схеми у секторі 60º розра-
ховані згідно з (4.49) і подані у таблиці 4.3. 
Комбінації станів  ключів схеми (відповідно у плечах інвертора А, В, С) 
для відповідних секторів  просторового вектора подано у таблиці 4.4. Символ 1 
визначає, що замкнуто верхній ключ (а+, в+, с+) і відповідний вивід наванта-
ження підключено до позитивного виводу джерела постійного струму. Символ 
0 визначає, що замкнуто нижній ключ (а
-
, в
-
, с
-
) і відповідний вивід наванта-
ження підключено до негативного виводу джерела постійного струму. Стани 
ключів подані для ненульових і нульового векторів згідно їх чергуванню. 
Рисунок 4.59 – Діаграми фазної напруги і струму за: 
а) векторної ШІМ   µ=1; 
      б) векторної ШІМ  µ=0,866; 
       в) синусоїдальної ШІМ  µ=1. 
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 Варто зазначити, що під час роботи інвертора завжди замкнений один з 
ключів плеча схеми (верхній або нижній).  
Аналізуючи таблицю 4.4 неважко відтворити логіку роботи схеми. Так, у 
першому секторі у плечі, що з’єднується з виводом навантаження а, постійно 
замкнений ключ а+ . У інших плечах: ключ в+  вмикається після досягнення 
першого рівня спрацьовування пристрою порівняння, ключ с+  вмикається після 
досягнення другого рівня спрацьовування.   Відповідні логічні сигнали        
(рис. 4.58) визначимо як Т2  і Т0. 
 
Таблиця 4.3 – Визначення тривалості станів схеми у секторі 60º 
θ,º 3 9 15 21 27 33 39 45 51 57 
γ11 0,839 0,777 0,707 0,629 0,545 0,454 0,358 0,259 0,156 0,052 
γ21 0,052 0,156 0,259 0,358 0,454 0,545 0,629 0,707 0,777 0,839 
(γ11 + 
γ21) 
0,891 0,933 0,966 0,987 0,999 0,999 0,987 0,966 0,933 0,891 
γ0 0,109 0,067 0,034 0,013 0 0 0,013 0,034 0,067 0,109 
 
Таблиця 4.4 – Комбінації станів схеми для відповідних секторів 
Номер 
сектору 
1 2 3 4 5 6 
а в с а в с а в с а в с а в с а в с 
Uk 1 0 0 1 1 0 0 1 0 0 1 1 0 0 1 1 0 1 
Uk+1 1 1 0 0 1 0 0 1 1 0 0 1 1 0 1 1 0 0 
U0 1 1 1 0 0 0 1 1 1 0 0 0 1 1 1 0 0 0 
   
Тривалість кожного із секторів 1÷6 визначимо як логічні сигнали с1 – с6, 
що складаються з 10 періодів модуляції Т. Згідно з цим можна скласти логічні 
рівняння, що визначають стан відповідних ключів схеми інвертора. Так, для 
верхніх ключів маємо (нагадуємо, що ключі в плечах схеми знаходяться у про-
тилежних станах): 
             0202 65321 ТсТсТсТсса ⋅+⋅+⋅+⋅+=+  , 
            0202 54321 ТсТссТсТсв ⋅+⋅++⋅+⋅=+ , 
                          2020 65431 ТссТсТсТсс ⋅++⋅+⋅+⋅=+ .                      (4.51) 
 
Розглянутий принцип можна реалізувати (на загальному рівні) таким чином: 
– імпульси, частота яких 60f2, надходять на лічильник до 10, двійковий 
код з виходу лічильника визначає адресу комірки пам’яті, де зберігається зна-
чення відносної тривалості станів схеми, що визначає рівні спрацьовування 
пристрою порівняння на певному інтервалі модуляції; 
– сигнал з першого лічильника (що формується після завершення 10 інте-
рвалу) надходить на другий лічильник до 6, що визначає тривалість кожного із 
секторів вектора; 
– імпульси з виходу пристроїв порівняння згідно з (4.51) надходять на ві-
дповідні ключі схеми. 
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4.2.6 Недоліки дворівневих інверторів 
 
Якість вихідної напруги дворівневих інверторів не відповідає стандартам. 
Так, ДСТУ 13109-97 для мереж загального призначення встановлює коефіцієнт 
гармонік для рівня напруги 0,4 кВ THD = 8(12) %, для рівня 6 кВ і вище 
THD=6(8) %. У найкращому випадку для трифазного дворівневого інвертора у 
разі використання векторної ШІМ і µ=1 (п. 4.2.5.3) для вихідної напруги маємо 
THD=53 %.  
Це припустимо у разі використання для електроприводу змінного струму, 
хоча вищі гармоніки обумовлюють додаткові втрати  енергії у двигуні. Напри-
клад, у закритому двигуні 35 кВт з номінальним КПД 90 % збільшення втрат на 
7,5 % викликає підвищення внутрішньої температури двигуна на 2,3 °С. Це не-
обхідно враховувати під час вибору двигуна для конкретного застосування. 
Істотнішою є проблема, пов'язана з частковими розрядами і руйнуванням 
ізоляції обмоток двигуна. Використання в інверторах на IGBT широтно-
імпульсної модуляції з частотою 2...20 кГц пов’язано з високими похідними 
du/dt (до 2,5...9,0 кВ/мкс) при наносекундних фронтах імпульсів, що викликає 
при певних поєднаннях параметрів ефект відображених хвиль. При довжині ка-
белю, що з’єднує інвертор із двигуном, 15 і більше метрів цей ефект може при-
водити до значних (2÷5 - кратних) перенапружень на клемах двигуна при часі 
наростання імпульсу близько 0,2 мкс. Це викликає часткові розряди в повітря-
них полостях ізоляції, які поступово збільшуються, знижуючи діелектричну мі-
цність ізоляції. 
Паразитні ємності між окремими елементами асинхронних двигунів, зок-
рема усередині підшипників, викликають протікання високочастотних струмів 
по замкненому контуру, що утворений обома підшипниками, валом і станиною. 
Це призводить до прискореного зносу мастила, кульок і доріжок качення, тобто 
до зниження надійності підшипників. 
Ці явища певною мірою долаються використанням високочастотних фі-
льтрів, спеціальних екранованих кабелів, що відіграють роль розподілених фі-
льтрів між інвертором і двигуном. На ринку з’явилися конструкції, де двигун 
інтегрований з перетворювачем. 
Що стосується енергетики та високовольтного електроприводу при знач-
них потужностях, використання дворівневого інвертора без вихідного фільтра 
не припустимо. Проте такі фільтри зменшують ККД перетворювального при-
строю, мають значні габарити і вартість. 
Окрім того, відносно напруги джерела постійного струму Ud вихідна на-
пруга дворівневого інвертора становить dЛ UU 707,0= , тобто напруга ключів 
схеми становить ЛКЛ UU 2= , при вихідній напрузі АІН 6 кВ напруга 
484,8=КЛU  кВ. Це потребує використовувати послідовне з’єднання ключів у 
схемі високовольтних АІН. 
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4.3  Багаторівневі  інвертори напруги  
 
Недоліки, що характерні для дворівневих інверторів, значною мірою мо-
жуть бути усунені у разі використання багаторівневих автономних інверторів 
напруги (БАІН), вихідна напруга яких має східчасту форму і апроксимує сину-
соїду. Це дозволяє на відміну від дворівневих інверторів з ШІМ: 
– поліпшити гармонійний склад вихідної напруги при значно меншій час-
тоті перемикань ключів схеми; 
– зменшити напругу ключів схеми перетворювача, що важливо для перет-
ворювачів із підвищеною напругою; 
  – зменшити duВИХ/dt. 
 
4.3.1 Базові структури багаторівневих  інверторів 
Отримати різні значення (рівні) напруги можна шляхом складання або від-
німання напруги джерел постійного струму (ДПС), або шляхом почергового пі-
дключення навантаження до ДПС різної напруги. Як ДПС можуть також вико-
ристовуватися заздалегідь заряджені конденсатори. Перемикання ДПС 
здійснюється за допомогою напівпровідникових ключів. Як варіант, необхідно 
розглядати використання для складання напруги трансформаторів у вихідних 
колах. Навантаження БАІН трифазне зв'язане, однофазне або трифазне незв'я-
зане з використанням шестипровідних кіл. 
За принципом побудови усі варіанти виконання БАІН можна звести до та-
ких базових структур [14, 40]: 
– БАІН із фіксуючими діодами, коли використовується ДПС із декількома 
рівнями напруги (рис. 4.60, а), а для фіксації напруги на ключах використову-
ються діоди; 
       – БАІН із «плаваючими» конденсаторами, коли використовується одне 
ДПС, а вихідна напруга формується як сума (різниця) напруги джерела і одного 
або декількох послідовно з’єднаних із ним заряджених  конденсаторів (рис. 
4.60, б);  
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Рисунок 4.60 – Базові принципи побудови схем БАІН 
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– каскадні БАІН, коли вихідна напруга формується як сума (різниця) на-
пруги декількох ізольованих ДПС (рис. 4.60, в). Для маніпуляцій з напругою 
ДПС використовуються комутатори К, схема яких може бути різною.  
Можливі комбінації цих типів у загальній схемі (гібридні) з метою змен-
шення кількості ізольованих джерел, каскадні схеми можуть бути з викорис-
танням паралельного з’єднання. 
Останнім часом розвиток отримали так звані асиметричні БАІН із різни-
ми рівнями напруги джерел постійного струму. 
  
4.3.2  Основні принципи формування вихідної напруги 
багаторівневих інверторів 
 
4.3.2.1 Амплітудне регулювання 
На відміну від дворівневого інвертора напруги у БАІН регулювання вихід-
ної напруги можливо не лише змінюванням амплітуди напруги джерела постій-
ного струму, а і змінюванням кількості рівнів. 
Якнайповнішу оцінку можливостям амплітудного регулювання напруги 
БАІН дає метод просторового вектора напруги (п. 4.2.5.3). За східчастої форми 
напруги вектор пересувається стрибкоподібно, по черзі займаючи ряд фіксова-
них положень. Кінець вектора описує правильний шестигранник (рис. 4.61), 
кожному з них відповідає певна форма на-
пруги фази АІН. На рисунку 4.61 показані 
просторові вектори для БАІН з рівнями на-
пруги фази 0, ±U, ±2U, ±3U. Позначимо 
номер шестигранника h=1,2,3,… Першому 
шестиграннику (h=1) відповідає напруга 
дворівневого трифазного мостового АІН 
(див. рис. 4.46) при рівнях напруги 0 та U. 
Той же просторовий вектор отримуємо за 
трьох рівнів напруги 0, ±U згідно з таблиці 
4.15 (напруга БАІН наведена на рис. 4.62). 
На рисунку 4.62 подані діаграми напруги 
фаз БАІН иА0, иВ0 , иС0,  напруги фаз наван-
таження иа, ив , ис  та лінійна напруга иАВ, пунктиром подані перші гармоніки на-
пруги. Період вихідної напруги розподілено на шість інтервалів часу, фазна на-
пруга навантаження має 5 рівнів, лінійна 3. Відносно напруги навантаження 
отримуємо такі ж самі співвідношення, що і для дворівневого інвертора (п. 
4.2.5) – амплітуда 1-ї гармоніки фазної напруги UФm(1)=0,637U, амплітуди інших 
гармонійних складових зменшуються пропорційно номеру гармоніки 
UФm(К)=0,637U/К, діюче значення 1-ї гармоніки лінійної напруги UЛ(1)=0,78U.  
За тих самих трьох рівнях напруги 0, ±U отримуємо другий рівень прос-
торового вектора (h=2), якому відповідає 12 ненульових базових векторів.  Пе-
ріод вихідної напруги розподілено на 12 інтервалів часу (рис. 4.63), фазна на-
пруга на навантаженні має 9 рівнів, лінійна 5, діаграма напруги БАІН 
побудована згідно з таблицею 4.14. 
h=1
h=2
h=3
h=4
h=5
h=6
Рисунок 4.61 – Просторовий  
вектор напруги БАІН 
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Напруга фази БАІН иАО має прямокутну форму (рис. 4.63) при амплітуді 
напівхвилі U. Відносна тривалість напівхвилі (відносно π) складає α=5/6. Для 
симетричного навантаження БАІН, з’єднаного за схемою «зірка» (без нейтраль-
ного дроту) фазна напруга на навантаженні иФА має східчасту форму (рис. 4.63) 
за 4 рівнів у напівхвилі (з амплітудою 1/3U). Вона відрізняється від иАО лише 
тим, що в ній відсутні гармоніки, кратні трьом. Таким чином, амплітуди першої 
і найближчих вищих гармонік можна визначити, виходячи з розкладання в ряд 
Фур’є напруги иАО: 
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Діюче значення першої гармоніки фазної і лінійної напруги:  
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U
U ФmФ 87,02
23,1
2
)1(
)1( === , UUU ФЛ 507,13 )1()1( == . 
Фазна напруга (рис. 4.63) має три рівні: перший рівень з амплітудою 2/3U 
за відносної тривалості α1=5/6, другий рівень з амплітудою 2/3U за відносної 
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Рисунок 4.62 – Принцип формування напруги БАІН за  
дискретного пересування просторового вектора на першому його рівні 
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тривалості α2=3/6 і третій рівень з амплітудою 4/3U за відносної тривалості 
α3=1/6. Діюче значення фазної напруги   
UUdtdtdtUdtuU ФФ 882,09
7)432(
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2
1 2
12
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22
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Коефіцієнти спотворення і гармонік фазної напруги: ν=0,986, 
КГН=THD=16,67 %. 
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Рисунок 4.63 – Принцип формування напруги БАІН за дискретного  
пересування просторового вектора на другому його рівні 
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За чотирьох рівнів напруги згідно з таблицею 4.17 на рисунку 4.64 побу-
довані діаграми напруги у фазах навантаження (також наведені значення на-
пруги у фазі БАІН), чому відповідає третій рівень просторового вектора. При 
цьому період вихідної напруги розподілено на 18  інтервалів часу (18 базових 
ненульових векторів), фазна напруга на навантаженні має 13 рівнів, лінійна 7.  
Таким чином, тривалість знаходження вектора в кожному з положень 
(тривалість кожної сходинки напруги навантаження на рисунках 4.63 і 4.64) 
∆t=T/6h (Т – період вихідної напруги). При вихідній частоті f2 цьому відповідає 
еквівалентна частота модуляції fM=6hf2. Кількість рівнів иН (включаючи 0) 
складає N=3h+1. Частота  f2  може бути 
будь-якою і регулюватися плавно. Реаліза-
ція передбачає  розбиття Т на 6h інтерва-
лів, під час побудови використані принци-
пи розглянуті у п. 4.3.3. Варто зазначити, 
що формування напруги має певні законо-
мірності, про що мова йде нижче.  
Варто зазначити, що наявність надлишко-
вих станів дозволяє одне і теж uН  одержа-
ти за різних алгоритмів перемикання на-
пруги у фазах БАІН. Відповідні діаграми 
для h=1 подані на рисунку 4.65. Мінімаль-
на кількість перемикань відповідає uБАІН1, 
проте при несиметрії напруги щодо нуля 
різним буде навантаження джерел постій-
ного струму, тому доцільним буде викори-
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Рисунок 4.65 –  Діаграми напруги 
фази БАІН і навантаження 
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Рисунок 4.64 – Принцип формування вихідної напруги у фазах  
навантаження на третьому рівні просторового вектора 
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стання варіанта uБАІН2 із симетрією напруги фази БАІН відносно нуля. Для пар-
них значень h напруга фази БАІН симетрична відносно нуля. Кількість рівнів 
відмінних від нуля в напівхвилі напруги БАІН i= h/2. На рисунку 4.66 наведено 
напруги фази БАІН і навантаження для h=1, 2,…, 6.  
За відомої напруги у фазах БАІН, напруги фаз навантаження можуть бути 
розраховані з використанням методу вузлової напруги для еквівалентної схеми 
трифазного БАІН (рис. 4.67).  
Рисунок 4.66 – Діаграми фазної напруги навантаження (иН) і БАІН (иФ) 
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Напруга UnN                    
CBA
CCBBAA
nN yyy
yЕyЕЕ
U
++
⋅+⋅+⋅
=
y
,  
де yА=yВ=yС – провідність гілок навантаження. 
За симетричного навантаження провідності фаз однакові і рівні Y. Далі 
нескладно визначити напруги фаз навантаження (Uа, Uв, Uс)  
   
     иФ=еФ  - иnN .                                                 (4.52) 
 
Якщо h=1 (рис. 4.62, рис. 4.65), напрузі фази БАІН иБАІН2 відповідає стан-
дартне розкладання в ряд Фур’є [13]  
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ω
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,  (4.53) 
 
де  U - напруга джерела постійного струму (перший рівень), значення ві-
дносної тривалості позитивної і негативної напівхвилі α=1/3.  
Вузлова напруга   
33
)uuu()eee(
u
)C)B(БАІНA(БАІНCBA (БАІН)
nN
++
=
++
= γ
γ
.           (4.54) 
 
Відповідно до (4.54) вузлова напруга 
приймає нульове значення для всіх гармонік, 
окрім кратних трьом (оскільки  напруги в 
фазах БАІН мають зсув на 2π/3 і утворюють 
симетричну трифазну систему). З урахуван-
ням (4.52) фазна напруга на навантаженні  
визначається виразом (4.53) за винятком га-
рмонік, кратних 3.  Амплітуда 1-ї гармоніки   
°== 304
2
4
1 sinUsinUU )(m pi
αpi
pi
. 
Таким чином, амплітуда 1-ї гармоніки фаз-
ної напруги навантаження Um(1)=2U/π, амп-
літуди вищих гармонік  
16
11
±
==
n
U
k
U
U )(m)(m)(m ν                                        (4.55) 
 
де  n=1,2,3..  
Це стосується і всіх рівнів напруги, тобто гармонійний склад иН однозна-
чно визначається напругою фази БАІН, що спрощує його аналіз. 
За h=2 (рис. 4.66) напруга фази БАІН иБАІН  симетрична щодо нуля,  три-
валість позитивної і негативної його півхвиль складає απ=5π/6,  де  
h
h
3
13 −
=α . 
Напруга фази БАІН визначається згідно з (4.53). Відповідно до визначеного 
вище, у фазній напрузі навантаження маємо ті ж гармонійні складові (за винят-
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Рисунок 4.67 –  Схема 
заміщення вихідного кола 
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ком гармонік, кратних трьом). Амплітуда 1-ї гармоніки 
°== 754
2
4
1 sinUsinUU )(m pi
αpi
pi
. Кратність вищих гармонік k=6n±1.  
За парних значень h відносна тривалість, що відповідає певному рівню на-
пруги (значення i=1, 2, 3..), визначається як 
 
h
)i(h
3
123 −−
=α .                                                       (4.56) 
 
Амплітуда гармонік напруги  з кратністю k  
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де  k=6n±1 і n=1, 2, 3,….  
За непарних значень h амплітуда гармонік напруги  
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 Так, якщо h=5 вираз (4.58) має вигляд:  
))ksin(
k
)ksin(
kk
(UU )k(m 215
111
215
131
2
14 pipi
pi
⋅+⋅+= . 
Період вихідної напруги на фазі навантаження можна розділити на 6h ін-
тервалів 
h6
2pi
τ = . Кількість рівнів у напівхвилі вихідної напруги на фазі наван-
таження р=2h, до того ж один рівень становить 
3
UU =∆   ( у відносних одини-
цях 1/3). Принцип формування напруги на фазі навантаження uН за парних і 
непарних h має свої закономірності. Це стосується здвоєних на інтервалі рівнів, 
кількість яких k2. При парних значеннях h напівхвиля напруги uН починається зі 
здвоєних рівнів. При непарних значеннях h здвоєні рівні відраховуються, почи-
наючи з другого рівня.  
Для визначення діючого значення достатньо врахувати тільки чверть пері-
оду. При цьому тривалість останнього ступеня становить половину інтервалу, 
кількість цілих інтервалів, де напруга відмінна від нуля – j.  
При непарних h=1,3,5,…           
2
1+
=
hk2 , 2
131 −+= hj . 
Відносне значення напруги на i - інтервалі (ступені):  
)i(U i 121 −+= , якщо i≤k2.   
)ki(UU
2ki 2−+= , якщо i>k2. 
Діюче значення напруги  
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Після перетворення отримуємо  
 
]hU[
h
U
j
i
Н i
2
1
2 2
3
2
3
1
+= ∑
=
.                                                    (4.59) 
 
При  парних h=2,4,6,… 
2
hk2 = , 2
232 −+= hj . Відносне значення напруги 
на i - інтервалі (ступені): )i(U i 122 −+= , якщо i≤k2. )ki(UU 2ki 2−+= , якщо 
i>k2. Діюче значення напруги визначається відповідно до (4.59). 
Коефіцієнт гармонік (THD) 
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Результати розрахунку гармонійного складу напруги навантаження наве-
дені в таблиці 4.6. Максимальне значення амплітуди першої гармоніки подане в 
таблиці 4.5. Варто зазначити, що інтегральний показник THD достатньо низь-
кий, проте великі значення гармонік низького порядку. Спектр напруги (відно-
сні значення напруги відносно 1-ї гармоніки) за h=3 наведений на рисунку 4.68. 
Аналіз спектру напруги на навантаженні БАІН показує, що максимальна амплі-
туда гармонік має місце за кратності k=6n·h±1. Якнайгірший випадок має місце 
за h=1, коли амплітуда гармонік визначається виразом (4.55) і 5-та гармоніка 
складає 20 % від основної.  
 
   Таблиця 4.5 – Максимальне значення амплітуди першої гармоніки 
             
h 1 2 3 4 5 6 8 
Um(1) 0,637U 1,23U 1,833U 2,437U 3,045U 3,653U 4,867U 
  
Таблиця 4.6 – Гармонійний склад напруги 
 
 h 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 
THD,% 16,7 11,55 9,06 7,60 6,69 6,06 5,63 5,30 5,06 4,86 4,72 4,59 
U5, % 5,29 4,49 4,23 4,14 4,05 4,02 4,01 4,00 3,99 3,98 3,98 3,98 
U7, % 3,90 12,59 2,39 8,24 2,21 6,44 2,15 5,46 2,12 4,83 2,11 4,41 
U11, % 9,11 7,97 1,21 4,84 0,97 3,65 0,91 3,00 0,88 2,60 0,87 2,32 
U13, % 7,68 1,79 1,00 0,83 0,73 0,67 0,66 0,65 0,63 0,63 0,62 0,62 
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Квантування за рівнем. У схемі БАІН, як і у інших типів АІН, можливо 
амплітудне регулювання 
вихідної напруги. Воно 
можливо як завдяки змі-
нюванню кількості рівнів 
вихідної напруги, так і за 
рахунок змінювання три-
валості кожного рівня за 
незмінної загальної кіль-
кості рівнів (звичайно у 
певних межах). 
Мета багаторівневого фо-
рмування напруги – отри-
мати її максимально на-
ближеною до синусоїди. 
При цьому згідно із зада-
ною синусоїдою необхідно 
визначити тривалість 
окремих рівнів. Найпрос-
тіше це здійснити при 
дискретизації синусоїди за 
рівнем – квантуванні, що 
можливо двома методами. 
Перший – квантування з 
похибкою (рис. 4.69), коли 
перехід на наступний рі-
вень здійснюється по до-
сягненні заданою напру-
гою uЗАД=Asinωt (A – 
відносне значення амплі-
туди першої  гармоніки 
фазної напруги до напруги 
одного рівня джерела U)  
визначеного рівня (U, 2U, 
3U,…) з шагом ∆=U  (U – 
u 
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t 
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Рисунок 4.69 – Квантування синусоїди за рівнем 
із похибкою 
Рисунок 4.70 – Квантування синусоїди за  
рівнем з усередненням 
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Рисунок 4.68 – Спектр напруги навантаження з амплітудним регулюванням 
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напруга окремого джерела). У результаті отримуємо напругу східчастої форми 
uСХ  та напругу похибки квантування  uП=(uЗАД - uСХ).  
Можливо використання іншого методу квантування з усередненням, коли 
середнє значення похибки на інтервалі ∆t, що відповідає тривалості окремої 
сходинки, дорівнює нулю. При цьому використовується більш точний принцип 
квантування за рівнем з умови порівнювання на інтервалі квантування площі 
синусоїди та апроксимуючого її прямокутника (рис. 4.72). Реалізація такого ва-
ріанта достатньо складна. При спрощенні – заміні на інтервалі квантування ді-
лянки синусоїди на пряму лінію, цей метод (рис. 4.70) може бути достатньо 
просто реалізований зсувом рівнів квантування відносно вісі абсцис на ∆=U/2, 
тобто рівні квантування становлять 0,5U; 1,5U; 2,5U;....   
Варто зазначити, що  у трифазній схемі за відсутністю нульового проводу 
форма напруги і її гармонійний склад безпосередньо на фазі навантаження пок-
ращується. Надалі під час визначення напруги використовуються відносні оди-
ниці за умови U=1. 
Квантування за рівнем з усередненням (за середнім рівнем – рисунок 4.71). 
Діюче значення гармонік напруги з кратніс-
тю k  
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 де  θi  – кут, відповідний переходу на 
i-й рівень, i=1, 2, …n – номер рівня (n≤A). 
Виходимо з того, що гармонійний склад на-
пруги фази БАІН і фази навантаження відрі-
зняється тільки наявністю гармонік,  крат-
них 3.  
Діюче значення напруги фази  
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Діюче значення напруги на фазі навантаження  
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Рисунок 4.71– Квантування 
за середнім рівнем 
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де U(3) - U(15) – гармоніки кратні трьом (відповідно до (4.60)). 
Коефіцієнт гармонік (THD)                
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Відносна похибка квантування по першій гармоніці  
%
A
AU )(m 1001
−
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Залежність КГН (А) з урахуванням 103 гармонік і відносні значення амплі-
туд 5-ї і 7-ї гармонік (стосовно першої) наведені в таблиці 4.7.   
                                                         
Таблиця 4.7 – Гармонійний склад напруги 
 
А 1 1,5 2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 5,5 6 7 8 9 
THD, % 30,6 17,8 15,6 10,8 9,6 8,1 7,2 6,7 6,5 5,8 5,1 3,7 3,8 3,4 
U5, % 20 2,72 1,87 5,2 0,13 4 0,44 3 0,46 2,37 0,43 0,38 0,33 0,29 
U7, % 14,3 11 6,5 0,37 2,0 1,62 0,62 1,82 0,13 1,7 0,06 0,13 0,16 0,17 
∆, % 10,3 20 3,75 9,4 2,06 5,7 1,35 3,9 0,97 2,9 0,74 0,59 0,48 0,4 
   
 
Усереднення за площею. 
Перемикання на черговий i-й рівень 
(i=1, 2, …, n) здійснюється з умови рів-
ності площ ділянки синусоїди відповід-
ної даному рівню і прямокутника, об-
меженого кутом γi (рис. 4.72). Площа 
ділянки синусоїди відповідної остан-
ньому рівню   
 
)])(n(cosA[
d])n(sinA[2U
nn
S
n
11
2
2
12
1
1
−−
−−−=
=−−= ∫
−
θpiθ
pi
θθ
pi
pi
θ
. 
 
 
 
 
Площа прямокутника, початок якого відповідає γn  
)(d2U n
n
Р γ
pi
pi
θ
pi
pi
γ
−== ∫ 2
22
. 
На основі рівності площ 1112 −−
−−−= nnn cosA)n(n θθ
piγ .  
n
i=1
pi|2θ1 θ2 θ3 θn-1
Аsinθ
0 γ1
γ2
γ
n
0
Рисунок 4.72 – Квантування 
 з усередненням за площею 
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Для інших рівнів площа ділянки синусоїди відповідає поточному рівню (i)  
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У таблиці 4.8 наведено залежності для коефіцієнта гармонік і відносних 
значень гармонік низького порядку (відносно першої) з урахуванням 103 гар-
монік. 
 
Таблиця 4.8 – Гармонійний склад напруги 
 
А 1 1,5 2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 5,5 6 7 8 9 
THD, % 29,9 27,4 15,1 12,9 9,2 9,5 7,8 8,14 6,9 6 4,9 3,9 4,0 3,3 
U5, % 22,8 13,4 0,12 4,1 1,3 2,05 1,1 1,26 0,86 0,86 0,67 0,53 0,43 0,4 
U7, % 11,2 20,0 7,0 7,2 1,2 3,2 0,13 1,83 0,44 1,2 0,48 0,45 0,4 0,4 
∆, % 7,1 3,0 1,9 1,1 0,85 0,6 0,48 0,37 0,31 0,25 0,22 0,16 0,12 0,1 
 
 
Із порівняння таблиць 4.7 і 4.8 випливає, що усереднення за рівнем забез-
печує лише незначне погіршення гармонійного складу напруги, однак характе-
ризується великою похибкою квантування, особливо за малих А і значеннях А, 
відповідних половині рівня квантування. 
Таким чином, у разі формуванні напруги з використанням квантування 
прийнятний гармонійний склад досягається (з урахуванням гармонік низького 
порядку) за А>3. За меншої кількості рівнів слід вжити заходів щодо їх приду-
шення, а також ураховувати похибку квантування.   
 
 
4.3.2.2 Вибіркове формування з заданим гармонійним складом 
 
Придушення вищих гармонік низького порядку (5-та, 7-ма, 11-та, 13-та) за 
мінімальної кількості перемикань ключів досягається при вибірковому (selective 
PWM) керуванні [41, 44]. Цей принцип розглянуто у п. 4.1.2.1 відносно АІС. Що 
стосується БАІН він, пропонується для каскадних схем БАІН з послідовним 
з’єднанням інверторів (п. 4.3.5). Його також можна використати для формуван-
 234 
ня напруги в окремій фазі БАІН із декількома рівнями напруги джерела постій-
ного струму.  
У цьому плані цікавими є алгоритми з вибірковим формуванням напруги з 
трьох (рис. 4.73) або п'яти (рис. 4.74) імпульсів, положення яких характеризу-
ється кутами αi. На рисунках 4.73 та 4.74 також показані комутаційні функції 
ключів двох плечей АІН К1 і К3  за використанням однополярної модуляції для 
однофазного мостового АІН.  
 
 
При цьому амплітуда k-ї гармоніки напруги (k=6l±1) 
 
)kcoskcoskcoskcosk(cos
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За трьох імпульсів моменти перемикання (αi) визначаються з умови, що 
значення U(5)=U(7)=0 (k=5, k=7), за п'яти імпульсів U(5)=U(7)=U(11)=U(13)=0.  
Розрахунки підтверджують можливість ефективного придушення 5-ї і 7-ї 
гармонік практично у всьому діапазоні регулювання першої гармоніки, для 11-ї 
і 13-ї тільки у вузькому діапазоні регулювання (0,9-1). 
На рисунку 4.75 наведені значення кутів α1, α2, α3 при регулюванні першої 
гармоніки і підтримці значень 5-ї і 7-ї гармонік (u5=Um(5)/Um(1), u7=Um(7)/Um(1)) у 
діапазоні значень ± 0,5 %. Варіант залежностей за результатами вибірки зна-
чень α1, α2, α3 наведено на рисунку 4.76. 
У разі послідовного з'єднання декількох АІН додаткові можливості при-
душення гармонік вищого порядку (11-ї і вище) забезпечує метод, коли для 
придушення гармонік формування напруги окремих АІН здійснюється із зсу-
вом на кут γ за основною гармонікою. 
Рисунок 4.73 – Комутаційні 
функції ключів і напруга АІН за трьох 
імпульсів 
Рисунок 4.74 – Комутаційні 
функції ключів і напруга АІН 
за п'яти імпульсів 
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 Принцип формування стосовно каскадного БАІН із двома АІН на фазу 
ілюструє рисунок 4.77. При цьому напруга і - того з n АІН  
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Результуюче (сумарне) значення амплітуди k -й гармоніки 
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Рисунок 4.77 – Формування напруги із 
зсувом по основній гармоніці 
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Залежність коефіцієнта ослаблення К0(k) від кута γ наведена на       рисунках 
4.78 та 4.79 за n=2 і n=3 для k=11,13,17,19. Неважко помітити, що за певних γ 
значення К0(k)→∞ і досягається повне придушення k -ї гармоніки. Значення від-
повідного кута  i
knk
piγ 2=  (i =1, 2, 3,…).  
 
Очевидно, що варто вибирати проміжне значення γ з умови одночасного 
максимального придушення 11-ї 13-ї гармонік. Аналіз показує, що така умова 
досягається при 
n6
piγ = (на рис. 4.78  γ=15º, на рис. 4.79  γ=10º). Відповідні зна-
чення К0(k) при цьому наведені в таблиці 4.9.  
 
Таблиця 4.9 – Коефіцієнт ослаблення гармонік 
 
n 2 3 4 5 6 
КО(1) 1,009 1,010 1,011 1,011 1,011 
КО(5) 1,260 1,313 1,331 1,34 1,344 
КО(7) 1,643 1,781 1,832 1,855 1,868 
КО(11) 7,661 9,495 10,19 10,52 10,704 
КО(13) 7,661 10,51 11,62 12,158 12,456 
КО(17) 1,6437 3,094 3,714 4,023 4,196 
КО(19) 1,261 3,094 3,921 4,341 4,58 
 
Наявність зсуву за першою гармонікою обумовлює деяке зниження основ-
ної гармоніки - значення КО(1) наведені в таблиці 4.9. Однак це зниження не є 
суттєвим. При цьому варто враховувати, що граничне значення 1-ї гармоніки 
напруги окремого АІН за α1=α2=α3=π/12 відповідає другому рівню просторово-
го вектора напруги і становить у відносних одиницях (при одиничній амплітуді 
Рисунок 4.79 –  Залежність К0(k) від  
кута γ за n=3 
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Рисунок 4.78 –  Залежність К0(k) від 
кута γ за n=2 
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U , що перевищує граничне значення при векторній 
ШІМ (U*m(1)=1,15). 
Принцип придушення можна пояснити, виходячи з наступних міркуваннь: 
11-та і 13-та гармоніки є бічними для 12-ї гармоніки. У періоді вихідної частоти 
укладається дванадцять періодів гармоніки, відповідно, її період складе 2π/12. 
Повне придушення гармоніки досягається за n=2, якщо гармоніки напруги АІН, 
що підсумовуються, будуть у протифазі, що відповідає γ=π/12. Для n=3 зсув 
γ=π/18 відповідає зсуву 12-ї гармоніки напруги АІН на третину періоду, коли 
вони утворюють симетричну трифазну систему і їх сума дорівнює 0. Осцилог-
рами напруги фази БАІН uФБАІН і фази навантаження uФН при вибірковому керу-
ванні зі зсувом γ=15º при n=2 наведені на рисунку 4.77. 
При цьому можна комбінувати використання трьох (при µ > 0,9) і п’яти ім-
пульсів (при µ <0.9). Важливою властивістю цього методу стосовно каскадних 
БАІН є вирівнювання завантаження АІН. 
Деякі особливості має реалізація стосовно БАІН з кількома рівнями напру-
ги. Розглянемо застосування для п'ятирівневого АІН (ПАІН). Позначимо логіч-
ною змінною М1 стан ключів відповідних першому рівню напруги фази БАІН – 
при позитивній полярності М1Р при негативній М1N, аналогічно М2Р і М2N - для 
другого рівня. Закон зміни напруги при заданих αi відповідає логічній змінній 
U1P і U1N. Аналогічна напруга зі зсувом на кут γ відповідає змінній U2P і U2N. 
Зв’язок між змінними визначається виразами: 
 
PPP UUM 211 ∨= , NNN UUM 211 ∨= , PPP UUM 212 ∧= , NNN UUM 212 ∧= . 
 
4.3.2.3 Попередня  модуляція завдання гармоніками кратними трьом 
відносно частоти основної гармоніки 
Зміна тривалості роботи БАІН на певному ступені напруги передбачає де-
формацію кривої напруги завдання. Це можливо у разі модуляції напруги за-
вдання 3-ю і 9-ю гармоніками (до частоти основної гармоніки). Це створює до-
даткові можливості поліпшення гармонійного складу напруги БАІН (порівняно 
з модуляцією тільки 3-ю гармонікою ) і дозволяє перерозподілити завантаження 
АІН. Розглянемо можливості модуляції напруги завдання 3-ю і 9-ю гармоніка-
ми під час квантування за рівнем. При цьому для визначення напруги викорис-
товуються відносні одиниці. 
Квантування за рівнем передбачає порівняння напруги uЗАД із відповідним 
рівнем квантування uКВi=i-0,5 (i – номер рівня вихідної напруги фази БАІН). 
При uЗАД≥uКВi здійснюється перехід на наступний рівень, чому відповідає пев-
ний кут θi. Одному рівню може відповідати ряд значень кутів θij (i – номер рів-
ня, при використанні модуляції 9-ю гармонікою j≤5 – номер кута на інтервалі 0, 
π/2), де формується перехід на наступний (попередній) рівень. Залежно від амп-
літуди гармонік напруга uЗАД може змінювати полярність відносно напруги ос-
новної гармоніки. За наявності на інтервалі (0, π/2) негативних ділянок напруги 
uЗАД перевіряється умова |uЗАД|≥uКВi. Відповідні значення кутів позначимо як 
θ=αij. При відомих А, А3, А9 значення кутів відповідних i рівня можна знайти 
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рішенням рівняння 
  
|sin9sin3sin|0,5- 93 θθθ AAAi ++= .                                    (4.61) 
 
Рішення рівняння (4.61) здійснюється методом ітерацій почерговою підс-
тановкою в нього значення θ з інтервалу (0, π/2) з мінімальним кроком. При 
цьому для кожного θi визначається якій ділянці uЗАД відповідає рішення (зрос-
тання – θij (j=1, 3, 5) і спадання – θij (j=2, 4)). При uЗАД<0 рішенням відповідає 
θ=αij (зростання – αij (j=2, 4) і спадання – αij (j=1, 3)). Відповідно до θij і αij визна-
чається відносна амплітуда першої гармоніки напруги фази БАІН і амплітуди 
гармонік із кратністю k =6n±1: 
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Для кожного А перебираються можливі комбінації А3 і А9 і визначаються 
значення THD, зваженого THDW. При цьому вибираються рішення, відповідні 
мінімальному значенню THDW. 
Результати розрахунку наведені в таблиці 4.10 у відносних одиницях при 
граничній кількості рівнів N=13 (6 рівнів напруги у напівхвилі) при А3=0,15А (з 
умови отримання максимального значення вихідного напруги). У таблиці 4.11 
наведено ряд значень при квантуванні без модуляції. Зіставлення даних 
табл.4.10.1÷4.10.3 і табл.4.11 показує, що поряд із зниженням THD (враховува-
лися 200 гармонік) знижується значення зваженого THDW (враховувалися 103 
гармоніки). Це свідчить про зниження значень гармонік низького порядку. Зме-
ншується і похибка квантування ( %
A
UA )(m 31 <
−
=∆ ).  
 
Таблиця 4.10.1 – Коефіцієнт гармонік вихідної напруги 
A 7 6,9 6,8 6,6 6,4 6,2 6 5,8 5,6 5,4 5,2 5 
A9 0 0 0 0,6 0,7 0,6 0,8 1,2 1,1 1,4 1,5 1,5 
THDW,% 0,12 0,12 0,13 0,14 0,12 0,16 0,21 0,15 0,21 0,1 0,13 0,22 
THD,% 3,35 3,48 3,68 3,89 4,07 4,43 5,18 4,63 5,72 5,22 4,99 6,19 
∆А, % 0,15 1,13 2,08 0,9 0,11 1,24 0,82 0,33 1,11 0,1 0,51 1,19 
 
Таблиця 4.10.2 – Коефіцієнт гармонік вихідної напруги 
 
A 4,8 4,6 4,4 4,2 4 3,8 3,6 3,4 3,2 3 2,8 
A9 1,7 1,8 1,9 2 2,2 2 2 2,1 1,9 1,8 1,4 
THDW,% 0,13 0,12 0,11 0,19 0,21 0,18 0,12 0,13 0,21 0,35 0,3 
THD,% 6,57 6,01 6,49 6,87 7,9 8,10 7,72 8,17 9,44 9,74 10,83 
∆А, % 0,75 0,28 0,1 0,82 0,73 0,7 0,38 0,54 0,04 1,36 0,4 
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Таблиця 4.10.3 – Коефіцієнт гармонік вихідної напруги 
 
A 2,6 2,4 2,2 2 1,8 1,6 1,4 1,2 1,0 0,8 0,6 
A9 1,4 1,6 1,5 1,4 1,2 1,2 1,5 1,7 1,8 1,4 1,5 
THDW,% 0,26 0,33 0,44 0,32 0,18 0,58 0,63 0,38 0,62 0,76 0,79 
THD,% 12,17 12,18 14,1 15,2 16,6 21,6 21,91 22,2 31,4 39,4 41,9 
∆А, % 0,12 1,37 2,69 0,23 1 2,39 2,8 0,28 0,36 2,82 0,83 
 
Таблиця 4.11 – Коефіцієнт гармонік вихідної напруги 
A 6 5 4.4 4 3 2,4 2 1,4 1,0 
THDW,% 0,22 0,31 0,64 0,36 0,6 1,25 1,5 2,23 4,64 
THD,% 5,32 6,68 7,43 7,36 9,85 11,65 15,83 19,15 30,84 
 
Варто зазначити, що попередня модуляція завдання 3-ю і 9-ю гармоніками 
забезпечує ті ж значення THDW, що і використання багаторівневої ШІМ при ча-
стоті модуляції 3 кГц при зниженні THD (табл. 4.12). 
 
Таблиця 4.12 – Коефіцієнт гармонік вихідної напруги 
 
A 7 6,6 6 5,6 5 4,6 4 
THD, % 3,58 4,2 5,51 6,2 6,77 6,97 9 
THDW, % 0,12 0,14 0,21 0,21 0,22 0,12 0,21 
МШІМ з частотою модуляції 3 кГц (результати моделювання) 
THD, % 6,83 8,09 8,05 9,6 9,61 11,8 11,8 
THDW, % 0,11 0,13 0,12 0,15 0,14 0,18 0,16 
 
A 3,6 3 2,6 2 1,6 1 0,8 
THD, % 8,83 10,9 13,2 16,6 23,2 40 67 
THDW, % 0,12 0,35 0,26 0,32 0,58 0,44 0,93 
МШІМ з частотою модуляції 3 кГц (результати моделювання) 
THD, % 15,4 15 21,6 21,5 35,7 34,5 43 
THDW, % 0,23 0,2 0,32 0,27 0,53 0,62 0,76 
 
 
4.3.2.4 Багаторівнева ШІМ 
 
Синусоїдальна багаторівнева ШІМ (БШІМ). Розглянемо методику розра-
хунку коефіцієнта гармонік (THD) незалежно від методу і частоти модуляції. 
Вихідна напруга фази БАІН uФ при БШІМ має східчасту форму (рис. 4.80) з ві-
дпрацюванням обвідної методом ШІМ за законом θAsinuЗАД =  (θ=ωt). Амплі-
туда першої гармоніки визначається значенням А (відносна амплітуда uФ - по 
відношенню до напруги одного рівня). Для визначення THD необхідно викона-
ти розрахунок діючого значення напруги БАІН. 
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Діюче значення напруги 
 
∫=
T
dtu
T
1U Ф
0
2
 .                   (4.64) 
 
Уявимо напругу uФ як суму на-
пруги u1 і u2. Напруга u1 двополярна 
та отримана методом ШІМ при амп-
літуді U1m, яка дорівнює половині 
напруги одного рівня, що у віднос-
них одиницях становить U1m=0,5. 
Напруга u2 має східчасту форму з рі-
внями      (i-0,5) (де i=1,2,…(n-1), 
n=floor(A) – кількість рівнів фазної 
напруги), перехід на черговий рівень 
відповідає кутам )
A
i
arcsin(i =θ . За 
цього розкладання uФ на складові, 
діюче значення u1 незалежно від час-
тоти модуляції і коефіцієнта запов-
нення дорівнює U1=0,5, просто ви-
значається і діюче значення u2. 
Таким чином, вираз (4.64) можна подати як 
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Перша і третя складові в (4.65) відповідають квадрату діючих значень на-
пруги u1 і u2. Для першої (U1)2=(0,5)2, третя з урахуванням рисунку 4.80 
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Друга складова (4.65)  
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Складові (4.67) визначають середнє значення u1 на відповідному інтервалі, 
яке при синусоїдальній ШІМ може бути визначено через напругу завдання 
uЗАД=Аsinθ, з урахуванням чого (4.67) перетворимо до вигляду  
Рисунок 4.80 – Аналіз вихідної 
 напруги БАІН 
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0
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Після перетворення отримуємо 
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Коефіцієнт гармонік (THD) 
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Вираз (4.69) отримано для напруги фази БАІН. У трифазній системі без 
нульового дроту у фазній напрузі навантаження відсутній ряд модуляційних га-
рмонік, тобто ТHD напруги фази навантаження менше, ніж фази БАІН. У (4.69) 
діюче значення напруги вищих гармонік визначено складовою за дужками. Це 
дозволяє внести відповідне коригування 
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де ς = 0,85 при багаторівневої ШІМ із зсувом модулюючої напруги за рів-
нем і   ς = 0,8 при багаторівневій ШІМ із зсувом модулюючої напруги за фазою.  
  Залежність КГН(А) (THD) наведена в таблиці 4.13. Для зіставлення в таб-
лиці 4.13.1÷ 4.13.2 наведені значення THDМ за результатами моделювання.  
 
Таблиця 4.13.1 – Коефіцієнт гармонік напруги при БШІМ 
 
А 1,5 2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 5,5 6 6,5 7 
THD, % 35,9 23,2 21,3 15,7 15,1 11,9 11,7 9,61 9,54 8,05 8,05 6,92 
THDМ, 
% 
37,5 21,5 22,1 15,1 15,4 11,7 11,7 9,52 9,5 8,05 8,07 6,8 
 
 242 
Таблиця 4.13.2 – Коефіцієнт гармонік напруги при БШІМ 
 
А 7,5 8 8,5 9 9,5 10 10,5 11 11,5 12 12,5 13 
THD, % 6,96 6,08 6,13 5,42 5,48 4,89 4,95 4,45 4,52 4,09 4,15 3,78 
THDМ, 
% 
7 6 6,2 5,3 5,6 4,8 5 4,4 4,5 4,05 4,18 3,73 
 
Варто зазначити, що відповідність стандарту [5] THD=5 % (граничне зна-
чення THD=8 %) досягається тільки при А>6 (N =13). 
Традиційними методами керування відносно БАІН є багаторівнева ШІМ з 
зсувом модулюючої напруги за рівнем і багаторівнева ШІМ із зсувом модулюю-
чої напруги за фазою. Формування напруги керування ключами АІН здійсню-
ється шляхом порівняння за рівнем модулюючої напруги трикутної форми uТР з 
частотою fM і заданої синусоїдальної напруги иЗАД. Відповідні імпульси форму-
ються при перевищенні значення одної напруги над іншою. 
При багаторівневій ШІМ із зсувом модулюючої напруги за рівнем для 
ключів кожного i- рівня напруги фази БАІН використовується дві напруги uТРі 
та u1ТРі, що зсунуті одна відносно другої за рівнем симетрично нулю. При цьому 
для кожного з рівнів  напруги, що формуються, ці напруги зсунуті за вертикал-
лю на амплітуду. Задана напруга uЗАД має амплітуду в n- раз більшу, ніж амплі-
туда uТР (для максимальної напруги на виході).  
Цей метод є придатним для будь-якої структури БАІН і єдиним можливим 
для багаторівневих  інверторів із декількома  рівнями  напруги джерела постій-
ного струму (п. 4.3.3).   
Відносно каскадних схем із з’єднанням декількох (n) інверторів (п. 4.3.5) 
можливо використання багаторівневої ШІМ із зсувом модулюючої напруги за 
фазою. При цьому напруги иТР1, иТР2,…, иТРn для різних АІН зсунуті за фазою на 
кут θ=2π/n, що становить ТМ/n (ТМ –період напруги иТР ). Задана синусоїдальна 
напруга иЗАД для максимальної напруги на виході має амплітуду, що дорівнює 
амплітуді иТР.  
Завдяки зсуву модулюючої напруги імпульси вихідної напруги окремих 
інверторів також зсунуті між собою. Також зсунуті за фазою і вищі гармоніки 
вихідної напруги. При складанні їх певні гармоніки взаємо компенсуються і ві-
дсутні у результуючій напрузі БАІН. Це обумовлює покращення гармонійного 
складу. Важливим є також те, що напруги АІН формуються за однаковим зако-
ном і однаковим є завантаження всіх інверторів. 
  
4.3.3  Багаторівневі  інвертори  з  декількома  рівнями  напруги 
джерела постійного струму і  фіксуючими діодами 
 
Збільшення кількості рівнів у кривій вихідної напруги інвертора досяга-
ється за рахунок використання джерела постійного струму (ДПС) з декількома 
рівнями напруги. Останнє може бути виконано з використанням послідовного 
з’єднання декількох джерел (рис. 4.81, б, в) або з використанням ємнісного роз-
поділювача напруги (рис. 4.82). Слід зазначити, що використання ємнісного ро-
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зподілювача напруги пов’язано з питанням балансування (вирівнювання) на-
пруги на конденсаторах, особливо це проявляється для схем із парною кількіс-
тю рівнів. 
Принцип багаторівневого формування напруги розглянемо з використан-
ням спрощених схем одного плеча АІН, що подані на рисунку 4.81. Дворівне-
вий АІН (рис. 4.81, а) забезпечує у вихідній напрузі два рівня напруги відносно 
виводу n джерела (0 і U). У разі додавання ще одного рівня напруги джерела 
(рис. 4.81, б) отримуємо трирівневий АІН (0, U, 2U) тощо. Для схем із 3, 5, 7 рі-
внями як нульовий розглядається середній вивід джерела і самі вони отримали 
назву – інвертор із фіксованою нульовою точкою. 
Можливі два варіанти багаторівневих АІН (БАІН) із фіксуючими діодами: 
 
– схеми з парною кількістю m рівнів напруги ДПС, вихідна напруга фази 
БАІН має одну полярність ∑
−
=
=
1
0
m
i
ФБАІН iUu , кількість рівнів вихідної напруги фази 
N=m, амплітуда першої гармоніки при синусоїдальній ШІМ 
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– схеми з непарною кількістю рівнів напруги ДПС m (NPC – інвертори з 
фіксованою нульовою точкою). Вихідна напруга симетрична відносно нульової 
точки ДПС ∑
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Рисунок 4.81 – Принцип багаторівневого формування напруги з двома рів-
нями напруги (а), трьома рівнями напруги (б), m рівнями напруги (в) 
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4.3.3.1 Трирівневий інвертор із  фіксуючими діодами 
 
Напівмостова схема трирівневого БАІН. Розглянемо роботу трирівне-
вого АІН із фіксуючими діодами (Diode clamp inverter) на прикладі напівмосто-
вої схеми (рис. 4.82), що містить у собі джерело постійного струму з напругою 
2U і розподілювачем напруги на конденсаторах С (може бути два послідовно 
з’єднаних джерела з напругою U кожне), а також комутатор із чотирма ключа-
ми К1÷К4 і двома фіксуючими діодами VD1 і VD2, що утворюють плече інвер-
тору. Навантаження ZH підключено до середнього виводу 0 джерела і виводу 
комутатору а. Схема плеча БАІН на транзисторах подана на рисунку 4.83. 
На відміну від розглянутої вище схеми АІН (з двома рівнями напруги 
джерела постійного струму) кількість ключів на плече подвоїлась. Розподіл на-
пруги між послідовно з’єднаними ключами здійснюється за допомогою фіксу-
ючих діодів VD1, VD2. 
Вихідна напруга иH=иао може приймати три значення (рівня): +U, 0, -U. 
Під час вмикання верхньої пари ключів К1, К2 (К3, К4 - вимкнуті) навантажен-
ня (рис. 4.82) підключено до верхнього конденсатора і напруга на ньому 
иH=+U, під час вмикання нижньої пари ключів К3, К4 навантаження підключа-
ється до нижнього конденсатора і иH=-U. Перехід на нульовий рівень із позити-
вного здійснюється вимкненням ключа К1 (на К2 залишається сигнал керуван-
ня, що забезпечує його вмикання) з одночасним вмиканням ключа К3. При 
цьому залежно від напряму струм навантаження замикається за колом ZH, VD1, 
К2 (позитивний напрямок струму) або ZH, К3, VD2 (негативний напрямок стру-
му). Перехід з негативного рівня на нульовий здійснюється аналогічно – вими-
кається К4 з одночасним  вмиканням К2. Перехід з нульового рівня на негатив-
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Рисунок 4.82 – Спрощена схема силового кола (а) і вихідна напруга 
напівмостового трирівневого БАІН (б) 
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ний здійснюється вимкненням ключа К2 з одночасним вмиканням ключа К4. 
Фіксація напруги, що прикладена до вимкнутих ключів на рівні U забез-
печується  діодами VD1 і VD2. Наприклад, у разі вимикання ключа К1 до нього 
через діод VD1 при позитивному  напрямку струму (VD2, К3, К2 - при негатив-
ному) прикладена напруга верхнього конденсатора. При вимкненні ключа К2 
(вмикаються К3, К4 і вивід а 
з’єднується з негативним виводом 
нижнього конденсатору) до послідо-
вно з’єднаних ключів К1, К2 прик-
ладена напруга 2U, що розподіля-
ється між ними приблизно навпіл 
(якщо параметри ключів ідентичні). 
Таким чином, схема може регу-
лювати вихідну напругу методом 
однополярної  ШІМ. Недоліком 
схеми є те, що струм навантаження 
завжди тече через два ключі, або 
ключ і фіксуючий діод за подвійних 
падіннях напруги.  
Розглянемо використання ба-
гаторівневої ШІМ із зсувом моду-
лючої напруги за рівнем. Суть цього 
метода з використанням модулюю-
чої напруги трикутної форми високої частоти (частота модуляції fM) відносно 
однофазної напівмостової схеми трирівневого БАІН (рис. 4.82) демонструє ри-
сунок 4.84.  
Кількість рівнів модулюючої напруги за m рівнів напруги джерела    
М=m-1. У цьому випадку М=2. При цьому модулюючі напруги иТР1 і иТР2  зсу-
нуті за рівнем відносно нуля. 
 Імпульси керування ключами формуються порівнянням за рівнем сину-
соїдальної напруги  иЗАД  і модулюючих иТР1 і иТР2. Якщо иЗАД> иТР1,  формується 
імпульс на вмикання ключа К1, інверсні імпульси подаються на ключ К3, якщо 
иТР2>иЗАД, формується імпульс на вмикання ключа К4, інверсні імпульси пода-
ються на ключ К2.  
У результаті напруга фази БАІН відносно середнього виводу джерела 
иН=иао має той же вигляд (рис. 4.84) як і за однополярної модуляції у схемі од-
нофазного дворівневого АІН (п. 4.2.4.1). Діаграми  роботи схеми ілюструє 
рис.4.85. Як і у дворівневого АІН за однополярної ШІМ (п. 4.2.4.1) перша гар-
моніка напруги навантаження 
  
uH(1)=µUsinω2t.                                                      (4.71) 
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Рисунок 4.83 – Плече трирівневого 
БАІН з  фіксуючими діодами 
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Рисунок 4.85 – Діаграми роботи напівмостового трирівневого БАІН 
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При синусоїдальному струмі навантаження іН струм у елементах схеми 
має імпульсний характер. На рисунку 4.85 подані струми idP, idN, id0, що спожи-
ваються БАІН від позитивного (струм ключа К1), негативного (струм ключа 
К4) і нульового (середнього) виводу джерела. Методика розрахунку наванта-
ження елементів схеми за струмом розглянута нижче для мостових схем БАІН. 
Варто зазначити, що за цим принципом може бути побудована схема з 
будь-якою кількістю рівнів (відповідно кількості рівнів напруги джерела пос-
тійного струму), про що мова йде далі.  
Однофазний мостовий трирівневий АІН. 
Однофазний мостовий БАІН (рис. 4.86) порівняно з напівмостовою схемою 
дозволяє подвоїти кількість рівнів у напівхвилі вихідної напруги. 
Вихідна напруга иH=иАВ може приймати п’ять значень (рівнів): ±2U, ±U, 0. 
У разі вмикання ключів К11, К21 (К31, К41 – вимкнуті) і К32, К42 (К12, К22 – ви-
мкнуті) навантаження підключено між позитивним і негативним виводами 
джерела, напруга на ньому иH=+2U.  У разі вимкнення ключа К11 (одночасно 
вмикається К31) навантаження 
підключається до нижнього 
конденсатору і иH=U. Перехід 
на нульовий рівень з позитив-
ного здійснюється вимкненням 
ключа К42 (одночасно вмика-
ється К22). При цьому залежно 
від напряму струм наванта-
ження замикається за колом ZH, 
К32, VD22, VD11, К21 (позитив-
ний напрямок струму) або ZH, 
К31, VD21, VD12, К22 (негатив-
ний напрямок струму). Негати-
вна полярність напруги наван-
таження досягається 
аналогічно – ключі першого та 
другого плечей мосту міняють-
ся містами. Так, при вмиканні 
ключів К12, К22 (К32, К42 – ви-
мкнуті) і К31, К41 (К11, К21 – вимкнуті) навантаження підключено між позитив-
ним і негативним виводами джерела, напруга на ньому     иH=-2U.   
Принцип реалізації багаторівневої синусоїдальної ШІМ ілюструє рисунок 
4.87. Як і за однополярної модуляції (п. 4.2.4.2) для ключів обох плеч мосту ви-
користовується дві напруги завдання uЗАД1 і uЗАД2, що змінюються у протифазі. 
На рисунку 4.87 імпульси керування показані лише для ключів К1 і К4, для 
ключа К2 імпульси керування є інверсією імпульсів К4, для ключа К3 імпульси 
керування є інверсією імпульсів К1. Напруги на плечах мосту uА0 і uВ0 мають 
той же вигляд, що і у напівмостовій схемі. Напруга на навантаженні 
 
uH(1)=uАВ(1)=uА0(1) – uВ0(1)=µUsinω2t – µUsin(ω2t-π)=2µUsinω2t . 
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Рисунок 4.86 – Спрощена схема 
силових кіл однофазного БАІН 
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Амплітуда і діюче значення напруги навантаження при цьому: 
 
UНМ(1)=2µU,   UН(1)=√2µU.                                                 (4.72) 
 
За активно-індуктивного навантаження струм іН добре відфільтровується і 
має практично синусоїдальну форму (рис. 4.88). Відносно першої гармоніки на-
пруги иН(1) струм іН відстає на кут φ. 
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Рисунок 4.87 – Принцип формування напруги однофазного мостового БАІН 
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Вхідний струм БАІН  іd=іdР  знайдемо, виходячи з балансу миттєвої поту-
жності. Миттєва потужність p(t), що віддається у навантаження  
  ( ) ))tcos((cosIU)tsin(ItsinUtp H)(HHm)(Нm ϕωϕϕωω −−=−⋅= 21221 2 , 
 
де амплітудні і діючі значення першої гармоніки напруги і струму 
UНm(1)=µ2U=√2UН  и IНm=√2IН,   ω2 – кутова частота вихідної напруги АІН. З 
урахуванням останнього ( ) ))tcos((cosUItp H ϕωϕµ −−= 222 . 
Вважаємо, що ємність C у колі постійного струму достатньо велика, щоб 
напруга на вході АІН була ідеально згладженою, тобто ud(t)=2U. При цьому по-
тужність на вході АІН   ( ) ( )tUitp dd 2=  . 
Звідки значення вхідного струму іdР  ))tcos((cosIi Hd ϕωϕ
µ
−−= 222
. 
Таким чином, поряд із постійною складовою у вхідному струмі присутні і 
змінні складові. Діаграми струму іdР, що споживається від позитивного виводу 
джерела і його усередненого за період модуляції значення іdРСР, що підтвер-
джують ці висновки, подані на рисунку 4.88. Постійна складова струму  
 
ϕµ cosII Hd 2
= . 
Рисунок 4.88 – Діаграми роботи однофазного мостового БАІН 
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Змінна складова вхідного струму замикається крізь конденсатор, тобто 
струм конденсатора, обумовлений цією гармонікою tcosIi HC 222
1
ωµ ⋅= . 
Відповідне значення напруги пульсації на конденсаторі відносно постій-
ної складової U  
tsinUtsin
C
Idt)t(i
C
)t(u ПmHcП 22 2222
1
ωω
ω
µ
−=
⋅
−=≈ ∫ , 
 
де  UПm – амплітуда пульсації. 
Значення ємності C обирається як і п. 4.2.4.2, виходячи з необхідного ко-
ефіцієнта пульсацій КП при цьому  UK
IC
П
Н
⋅⋅⋅
=
22 2
1
ω
µ
. 
Змінні складові струмів, що споживаються від позитивного іdР і негатив-
ного полюсів джерела іdN,  змінюються у протифазі, тобто струм iС замикається 
крізь послідовно з’єднані конденсатори на вході БАІН. При цьому струм id0 
(рис. 4.86), що споживається  від середнього виводу конденсаторів становить 
різницю миттєвих значень струмів  іdР і іdN  (рис. 4.88). Середнє значення струму 
id0CP практично дорівнює нулю.   
 Середнє значення струмів у елементах схеми розраховується аналогічно 
схемі трифазного БАІН, про що мова йде нижче. 
 Відзначимо також, що наявність пульсацій вхідної напруги обумовлює у 
вхідному струмі випрямляча низькочастотні складові, як і у схемі однофазного 
АІН (п. 4.2.4.2) 
Трифазний мостовий трирівневий АІН. 
Розглянуті вище напівмостова 
(рис. 4.82) і однофазна мостова 
схеми інвертору (рис. 4.86) не 
дають змогу продемонструвати 
переваги багаторівневого фор-
мування напруги, що проявля-
ються у трифазній мостовій схе-
мі, яка складається з трьох 
однакових плечей (рис. 4.89). 
Трифазне симетричне наванта-
ження ZH  підключено до відпові-
дних  виводів  а, в, с плечей ін-
вертора за схемою «зірка». 
Вмиканням визначеної комбіна-
ції ключів у плечах схеми забез-
печується можливість підклю-
чення кожної фази навантаження 
до відповідного виводу джерела 
постійного струму (на рис. 4.89 
позначені як: +U, 0, -U). 
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Рисунок 4.89 – Спрощена схема  
трифазного трирівневого БАІН 
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Збільшення кількості рівнів напруги живлення обумовлює збільшення кількості 
можливих станів схеми БАІН. Так, у трифазній мостовій схемі дворівневого ін-
вертора (п. 4.2.5) кількість станів, коли фази навантаження підключені до різ-
них полюсів джерела (ненульові вектора) – 6, крім того, є два стани, коли усі 
фази навантаження підключені до одного полюса джерела (нульові вектора, 
один з яких є надлишковим).  
Загальна кількість станів [36, 39] визначається кількістю рівнів вихідної 
напруги фази N=m=3 і становить 27333 === NKS . Загальна кількість базових 
векторів (нульових та ненульових) 19133 2 =+−= NNKV  (18 ненульових та 
один нульовий). Окрім основних станів існує ряд надлишкових  («redundant») 
[36] – в даній схемі їх 8 (6 ненульових та два нульових). 
Аналіз також ускладнюється взаємозв’язаною роботою фаз навантаження 
- у подальшому вважаємо, що воно має схему з’єднань «зірка». Деякі стани 
схеми БАІН (вважаємо ключі схеми ідеальними) подані на рисунку 4.90.  
Якщо для випадку на рисунку 4.90, б, де дві фази навантаження (а та с) 
з’єднані паралельно друг другу і послідовно з третьою фазою (в), розподілення 
напруги на симетричних опорах навантаження є очевидним, то для інших варі-
антів задача ускладнюється. Це відноситься до станів на рисунку 4.90, а, в, де 
всі фази навантаження підключені до різних рівнів напруги джерела. Перетво-
римо схему (рис. 4.90, а) до вигляду, що поданий  
на рисунку 4.91 – для неї можна скористатися ме-
тодом вузлової напруги. Згідно з напругою Unm 
неважко розрахувати напругу фаз навантаження  
Unm = (-U·Yв+ U·Yc)/(Ya +Yв + Yc)= 0, 
 звідки фазні напруги на навантаженні: 
Uа=0,    Uв= -U,    Uс=U. 
(де Ya=Yв=Yc - провідності фаз навантаження). 
Фазні напруги для основних комбінацій з трьома 
рівнями напруги подані у таблицях 4.14 і 4.15. 
При цьому до таблиць не увійшли «нульові» ком-
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Рисунок 4.90 - Характерні стани схеми трифазного трирівневого БАІН 
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 розрахунку напруги БАІН 
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бінації, коли всі три фази навантаження з’єднані з одним виводом джерела. У 
таблиці 4.15 комбінації 1÷6  і, відповідно, 7÷12 відносно фазної напруги на на-
вантаженні однозначні, тобто замість 12 комбінацій фактично маємо 6. Варто 
зазначити, що вихідна напруга має 9 рівнів з дискретністю U/3, амплітуда 4U/3 
(U –  один рівень напруги джерела). Кожному із станів відповідає певний прос-
торовий вектор напруги (див. рис. 4.61).  При цьому таблиці 4.15  відповідає 
перший рівень вектора з дискретністю пересування 60º, а таблиці 4.14 - другий 
рівень вектора подвійної амплітуди з дискретністю пересування 30º. 
 
Таблиця 4.14 – До  розрахунку напруги у фазах трирівневого БАІН 
 
Вивід джерела, до якого підключена фаза навантаження 
№ 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 
а U U U 0 -U -U -U -U -U 0 U U 
в -U 0 U U U U U 0 -U -U -U -U 
с -U -U -U -U -U 0 U U U U U 0 
Фазна напруга 
Uа 4U 
3 
3U 
3 
2U 
3 
0 -2U 
3 
-3U 
3 
-4U 
3 
-3U 
3 
-2U 
3 
0 2U 
3 
3U 
3 
Uв -2U 
3 
0 2U 
3 
3U 
3 
4U 
3 
3U 
3 
2U 
3 
0 -2U 
3 
-3U 
3 
-4U 
3 
-3U 
3 
Uc -2U 
3 
-3U 
3 
-4U 
3 
-3U 
3 
-2U 
3 
0 2U 
3 
3U 
3 
4U 
3 
3U 
3 
2U 
3 
0 
 
Таблиця 4.15 – До  розрахунку напруги у фазах трирівневого БАІН 
 
Вивід джерела, до якого підключена фаза навантаження 
№ 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 
а U 0 0 -U 0 0 0 U -U 0 -U U 
в 0 0 U 0 0 -U -U U 0 U -U 0 
с 0 -U 0 0 U 0 -U 0 -U U 0 U 
Фазна напруга 
Uа 2U 
3 
U 
3 
-U 
3 
-2U 
3 
-U 
3 
U 
3 
2U 
3 
U 
3 
-U 
3 
-2U 
3 
-U 
3 
U 
3 
Uв -U 
3 
U 
3 
2U 
3 
U 
3 
-U 
3 
-2U 
3 
-U 
3 
U 
3 
2U 
3 
U 
3 
-U 
3 
-2U 
3 
Uc -U 
3 
-2U 
3 
-U 
3 
U 
3 
2U 
3 
U 
3 
-U 
3 
-2U 
3 
-U 
3 
U 
3 
2U 
3 
U 
3 
 
Амплітудне регулювання вихідної напруги. Розглянемо амплітудне ре-
гулювання вихідної напруги з формуванням просторового вектору напруги 
(див. п. 4.3.2.1). Алгоритм перемикання ключів при цьому для трирівневого 
трифазного БАІН визначається таблицями 4.14 і 4.15. При цьому можна отри-
мати два рівні вихідної напруги, що ілюструють рисунки 4.62 і 4.63.  
Діаграми напруги і струму у фазі навантаження, а також струми у елеме-
нтах схеми наведені на рисунку 4.92 для другого рівня просторового вектора. 
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Для спрощення аналізу завантаження елементів схеми за струмом вважа-
ємо, що вихідний струм фази БАІН (іФА) синусоїдальний. Струм іФА через тири-
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Рисунок 4.92 – Діаграми роботи трифазного трирівневого БАІН 
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стор ключа К1А під час його вмикання протікає на інтервалі (0 ,(π-φ-15º)) – для 
зручності відлік ведемо відносно струму іФА (точка 0 на рис. 4.92). Середнє зна-
чення струму тиристора  VTК1А  
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де     IHm - амплітуда першої гармоніки струму навантаження IHm=IФm(1). 
Середнє значення струму діода  VDК1А за тривалості (φ -15º)  
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Середнє значення струму тиристора  ключа К2А (VTК2А)  
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Струм фіксуючого діода визначається різницею струмів тиристорів клю-
чів К1 і К2               IVD1CP=IVТK2CP - IVТK1CP.  
Виходячи з симетрії роботи схеми для позитивної і негативної напівхвиль 
струму:    IVDK2CP=IVDK3CP=IVDK4CP=IVDK1CP,   IVТK2CP=IVТK3CP,  IVТK4CP=IVТK1CP. 
Струм, що споживається за позитивним полюсом джерела іdP, є сумою 
струмів ключів усіх фаз К1А,  К1В,  К1С, які визначаються вихідними струмами 
фаз БАІН і мають однакове значення за зсувом на 1/3 періоду вихідної частоти 
(2π/3). Середнє значення струму ключа К1А  IК1CP=IVТK1CP - IVDK1CP. 
Відповідно,  середнє значення іdP  
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Три пульсації за період іdP  (аналогічно іdN) свідчать про наявність третьої 
гармоніки. Амплітуду пульсацій третьої гармоніки IdPm(3) визначимо по  синус-
ній і косинусній складовим у розкладанні Фур’є струму іdP: 
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Аналогічний результат одержуємо і для струму, що споживається від не-
гативного полюса джерела іdN. 
З потрійною частотою змінюється і струм іd0, що споживається від серед-
нього виводу джерела. Розрахунок його 3-ї гармоніки здійснюється аналогічно: 
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Таким чином, амплітуда третьої гармоніки  струму іd0(3) у два рази більше 
амплітуди іdP(3) і іdN(3), тобто третя гармоніка струму іdP(0) дорівнює сумі третіх 
гармонік іdP(3) і іdN(3), при цьому іdP(3) замикається через верхній конденсатор 
(рис. 4.89), про що свідчать різні знаки синусної і косинусної складових стру-
мів, а  іdN(3) через нижній конденсатор. Наявність змінних складових (найбільша 
з них 3-тя гармоніка) у струмі конденсаторів зумовлює пульсації напруги на 
конденсаторах. Третя гармоніка струму конденсатора iC=IdPm(3)sin3ωt. Відповід-
не значення напруги пульсацій на конденсаторі  відносно постійної складової U  
tcosUtcos
C
I
dt)t(i
C
)t(u Пm)(dpmcП ωωω 333
1 3
==≈ ∫ , 
де    UПm – амплітуда пульсацій. Значення ємності C вибирається, виходя-
чи з коефіцієнта пульсацій КП=UПm/U  (звичайно в межах (2,5÷5) %)   
UK
I
C
П
)(dpm
⋅⋅
=
ω3
3
. 
Варто зазначити особливість схеми. Струми в конденсаторах  відносно серед-
нього виводу мають протилежний напрямок – змінюються в протифазі. Відпо-
відно в протифазі будуть пульсації напруги на конденсаторах, тобто в спільній 
напрузі джерела Ud, яка є сумою напруги конденсаторів, змінні складові з час-
тотами кратними вихідний частоті БАІН відсутні (взаємно компенсуються).    
При синусоїдальній багаторівневій ШІМ керування кожною фазою  
БАІН (рис. 4.89) здійснюється незалежно від інших, як і у схемі напівмостового 
БАІН. При цьому напруги завдання иЗАДА, иЗАДВ, иЗАДС зсунуті на третину періоду 
вихідної частоти (ω) і утворюють симетричну трифазну систему напруги. 
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Напруги иА0, иВ0, иС0 на  виводах  (А,В,С) плечей мосту відносно середньо-
го виводу (рис. 4.89) складаються з основної (першої) гармоніки та вищих гар-
монік. Перші гармоніки повторюють закон змінювання иЗАД і також зсунуті на 
третину періоду вихідної частоти. Лінійна напруга  при цьому 
 )tsin(U))tsin(t(sinUuuu )(B)(A)(AB 633
2
10101
pi
ωµpiωωµ −=−−=−= . 
Звідки визначимо амплітуду і діюче значення лінійної та фазної напруги: 
311 UUU )(Лm)(ABm µ== , 2
3
11 UUU )(Л)(AB µ== . UU )(Фm µ=1 , 2
1
1 UU )(Ф µ= . 
Навантаження елементів схеми трифазного мостового БАІН за стру-
мом. Керування фазами БАІН здійснюється незалежно, проте формування на-
пруги у фазах за відсутністю нульового дроту взаємопов’язане, що обумовлює 
її багатосходинкову форму. Максимальному значенню вихідної фазної напруги 
відповідає 9 рівнів (иФА на рис.4. 93). Природно, що кількість рівнів із знижен-
ням амплітуди напруги зменшується. 
З рис. 4.93 можна побачити, що за майже синусоїдального струму фази 
навантаження іФА струм у елементах схеми має імпульсний характер. Цей струм 
можна визначити безперервною функцією, значення якої на кожному такті мо-
дуляції (ТМ) дорівнює середньому значенню струму, що визначається віднос-
ною тривалістю вмикання тиристора    )tsin(Ii Hm1VT ωγ ⋅⋅= . 
З урахуванням того, що перша гармоніка вихідної фазної напруги повто-
рює сигнал завдання і, відповідно, закон змінювання γ випереджає струм на кут 
φ,  для коефіцієнта заповнення маємо вираз )tsin( ϕωµγ += . Відтоді  
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11
.   ( 4.73) 
 
Струм тиристора ключа К1А фази А під час його вмикання протікає на ін-
тервалі (0, (π – φ)), у разі змінювання  полярності сигналу завдання (першої га-
рмоніки иФА) струм навантаження замикається через інші ключі. Відлік кутів 
виконуємо відносно струму фази А (на рисунку 4.93 відповідні точки позначені 
0, π, 2π....). 
Середнє та діюче значення струму тиристора К1А за період   
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Середнє та діюче значення струму діода К1А за період: 
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Рисунок 4.93 – Діаграми роботи трифазного мостового БАІН 
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Неважко побачити, що значення струму тиристора і зворотного діода 
ключа суттєвим чином залежить від значення cosφ  навантаження – із зменшен-
ням його струм тиристора зменшується, а діода зростає, тому під час розрахун-
ку необхідно враховувати можливий діапазон змінювання cosφ.  
Навантаження діодів К1А і К2А однакове, тобто   ІVDК1CP=ІVDК2CP. 
Струм тиристора ключа К2А (рис.4. 93) визначається напівхвилею струму 
навантаження за виключенням інтервалів, коли тиристор вимкнуто і струм на-
вантаження прямує через діоди К3А і К4А. Вважаємо, що навантаження ключів 
у фазі А, що формують позитивну і негативну напівхвилі струму навантаження 
однакове      ІVDК1CP=ІVDК2CP=ІVDК3CP=ІVDК4CP=ІVDКCP. 
Тоді середнє значення струму тиристора ключа К2А за період вихідної 
частоти АІН   VDKCP
Hm
СРVTK I
II −=
pi2
. 
Представимо струм iVTK2 як різницю струму навантаження iH =IHmsinωt і iVD. На 
інтервалі (π-φ, π) значення )]tcos([cosIi HmDV ϕωϕµ +−= 22
1
. Діюче значення 
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Струм фіксуючого діоду VD1 визначається різницею струмів тиристорів 
ключів  К2А і К1А, тобто його  середнє значення  ІVD1СР=IVTK2СР - IVTK1СР. 
Напівхвиля струму навантаження складається з струму i1VT і струму фік-
суючого діода iVD1, які взаємно доповнюють один одного. С урахуванням цього 
діюче значення струму діода   21211 )I()I(I VTHVD −=  (I1H=IHm/2 – діюче зна-
чення напівхвилі струму навантаження).  Діюче значення струму i1VT   
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Таким чином, отримуємо .)5,0(cos
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Струм іdP, що споживається БАІН за позитивним полюсом джерела  є су-
ма струмів ключів К1 усіх фаз БАІН, які визначаються вихідними струмами фаз 
БАІН і мають однакове значення при зсуві на третину періоду вихідної частоти. 
Інтервал повторювання процесів формування іdP становить 2π/3. При цьому  у 
формуванні струму іdP беруть участь струми ключів двох фаз. Так, на інтервалі 
від (π/3 –φ) до (π –φ) це будуть струми фаз А і В. Їх значення згідно з (4.73) з 
урахуванням зсуву за фазою становлять:  
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Середнє значення струму іdP  
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Постійна складова струму, що споживається від джерела, може бути ви-
значена з умови балансу потужності 
  
ϕµϕµϕ cosIUcosIUcosІUUIIUP НmНФФdddd 2
3
2
332 ===== ,        (4.74) 
 
де  Ud – загальна напруга джерела постійного струму (Ud=2U), UФ, ІФ – 
діючі значення напруги і струму фази навантаження (UФ=µU/√2 і ІФ=ІН=ІНm/√2).  
Згідно з (4.74) отримуємо     ϕµ cosII Hmd 4
3
= . 
Отримані вище значення струму Іd повністю співпадають. 
За період у кривій іdP маємо 3 пульсації, що свідчить про наявність тре-
тьої гармоніки. Це підтверджує і крива (рис. 4.93) усередненого значення іdPСР, 
що отримана з використанням фільтра. Амплітуду пульсацій третьої гармоніки 
визначимо через синусну і косинусну складові у розкладанні Фур’є: 
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При цьому змінні складові струму іdP  замикаються через верхній конден-
сатор (рис. 4.89) до середнього виводу джерела, відповідно, змінні складові 
струму іdN  замикаються через нижній конденсатор до середнього виводу дже-
рела. 
Пульсації струму, що споживається від середнього виводу джерела (рис. 
4.93), мають подвоєну амплітуду відносно значення (4.75). Наявність змінних 
складових струму конденсаторів, найбільша з яких є третьою гармонікою від-
носно частоти вихідного струму, обумовлює відповідні пульсації напруги на 
конденсаторах. Струм конденсатора від третьої гармоніки   tsinIi )(dpmC ω33= . 
Відповідне значення напруги пульсації відносно постійної складової U  
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де  UПm – амплітуда пульсації.  
Струми у конденсаторах відносно середнього виводу мають протилежний 
напрямок – змінюються у протифазі. Відповідно у протифазі будуть пульсації 
напруги на конденсаторах, тобто у загальній напрузі джерела Ud  змінні складо-
ві з частотами кратними вихідній частоті БАІН будуть відсутні (взаємно компе-
нсуються). Таким чином, у разі використання на вході БАІН 12-фазної схеми 
випрямлення з послідовним з’єднанням двох трифазних мостів (ТМВ) середній 
вивід випрямлячів доцільно відокремити від середнього виводу конденсаторів. 
У цьому разі отримуємо 12-пульсну схему випрямлення. Це дозволяє виключи-
ти виникнення у вхідному струмі випрямлячів, що споживається від мережі 
змінного струму складових, які обумовлені гармоніками з частотами кратними 
частоті вихідної напруги БАІН. Однак при цьому необхідно забезпечити вирів-
нювання (балансування) напруги на конденсаторах.  
З’єднання середнього  виводу випрямлячів із середнім виводом конденса-
торів виключає необхідність балансування напруги конденсаторів. При цьому 
обидва ТМВ працюють незалежно, утворюючи 12-фазну схему випрямлення. 
Варто відзначити, що пульсації від 3-ї гармоніки (іdP(3)) є додатковими до 
пульсацій напруги випрямляча на вході БАІН, що обумовлені пульсаціями ви-
прямленого струму. У 12-фазній схемі це 6-та гармоніка  випрямленого струму 
ТМВ (її амплітуда Idm(6) визначається згідно із п. 2.2.3.2). У 12-пульсній схемі   
6-та гармоніка відсутня (завдяки зсуву напруги на вході ТМВ на кут θ=π/6 їх   
6-ї гармоніки  змінюються у протифазі і взаємно компенсуються), впливом 12-ї 
гармоніки можна нехтувати, тому потрібне значення ємності конденсаторів ме-
нше (див. приклад 4.7). 
Значення ємності C обирається, виходячи з необхідного коефіцієнта 
пульсацій КП=UПm/U. Розглянемо випадок, коли амплітуди гармонік (іdP(3) і іd(6)) 
співпадають за часом  і складаються  
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де ω1 – кутова частота напруги мережі змінного струму. 
Як і у дворівневого інвертора максимальне значення основної гармоніки 
вихідної напруги обмежено значеннями:  
– для лінійної напруги UЛ(1) =2·0,612U=1,224·U; 
– для  фазної напруги UФ(1) =0,707·U. 
Для кращого використання напруги джерела постійного струму можна 
застосовувати ті ж методи, що і для дворівневого інвертора – перемодуляція  
(попередня модуляція) третьою гармонікою (див. п. 4.2.2.3).  
Приклад 4.6. Розрахувати параметри схеми трифазного трирівневого  
БАІН (рис. 4.89)  з синусоїдальною багаторівневою ШІМ, що використовується 
для живлення двигуна змінного струму з РНОМ=1 МВт, UНОМ=6 кВ,  ηНОМ=0,94,  
cosφНОМ = 0,93 за номінальної частоти 50 Гц. Схема з’єднань обмотки статора 
«зірка». Напруга мережі 6 кВ. 
Розв’язання. Виходячи з того, що максимальна вихідна напруга 
UЛ(1)=1,224U, визначимо напругу  у колі постійного струму  
Ud=UНОМ/1,224=6000/1,224=4902 В.  
Номінальний струм двигуна  
 
94,093,060003
1000000
cos3)1( ⋅⋅⋅
===
НОМНОМНОМ
НОМ
ФНОМ U
Р
ІІ
ηϕ =110,1 А. 
Вважаємо, що вихідний струм фази БАІН синусоїдальний, амплітуда фа-
зного струму ІФm(1)=√2ІФ(1)=155,7 А.   
Струм Іd, що споживається від джерела постійного струму за номінально-
го навантаження і  µ=1, НОМHmd cos
II ϕµ
4
3
= =3·155,7·0,93/4=108,6 А. 
Напруга ключа і фіксуючого діода дорівнює U. Граничне значення напру-
ги у колі постійного струму існуючих високовольтних IGBT и IGCT не пере-
вищує 3,3 кВ, тому необхідно використовувати їх послідовне з’єднання. 
IGBT обираються за максимальним значенням (амплітудою) струму ІФm(1). 
Тиристори і діоди за середнім значенням струму. 
Середнє значення струму тиристора ключа К1  
]sincos)[(II HmCPVTК ϕϕϕpipi
µ
+−=
41
=155,7[(π – 0,377)0,93+0,368]/4π=36,42 A.   
Середнє значення струму діода ключа К1  
]sincos[II HmCPVDК ϕϕϕpi
µ
−=
41
= 155,7(0,377·0,93 – 0,368)/4π= -0,215 А. 
Знак мінус відповідає полярності струму на рисунку 4.93. Природно, що 
під час обирання діода знак не враховується. Залежно від завантаження і в про-
цесі  регулювання швидкості коефіцієнт потужності двигуна змінюється, тому 
під час розрахунку струму діода варто орієнтуватися на найгірший випадок, ко-
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ли cosφ мінімальний. Так, для значення cosφ=0,7 струм діода становить 
IVDK1CP=1,95 А. Середнє значення струму тиристора ключа К2  
VDKCP
Hm
СР2VTK I
II −=
pi
=155,7/π – 0,215=49,35 А.  
Середнє значення струму діода ключа К2  IVDK2CP=IVDK1CP. Значення стру-
му зворотних діодів порівняно зі струмом тиристорів мале – зворотні діоди за 
струмом не завантажені. 
Середнє значення струму фіксуючих  діодів VD1 і VD2   
ІVD1СР=IVTK2СР - IVTK1СР=49,35 – 36,42=12,93 А.       
Амплітуда третьої гармоніки струму, що замикається крізь конденсатори 
на вході БАІН )2,43(2026
5
7,1552cos2026
5)3(
сos
I
I Hmdpm −=−= pi
ϕ
pi
µ
=33,5 А. 
Відносне значення випрямленої напруги для ТМВ на вході МАІН прий-
маємо (п. 2.2.3.2.2) ud =0,94, коефіцієнт пульсацій КП=0,05, тоді згідно з табли-
цею 2.8 І*d=0,026, I1dm(6)=Idm(6)/Id=0,711. Відповідно значення                      Idm(6)= 
Id·I1dm(6)=77,2 А. 
Значення ємності С за вихідною частотою 50 Гц (ω1=ω) і використанні    
12-фазної схеми випрямлення з двох ТМВ 
       
мкФ312,3Ф10123,3
490205,03146
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⋅⋅⋅
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 У разі використання 12-пульсної схеми випрямлення (гармоніками ви-
прямленого струму нехтуємо) значення ємності істотно менше і складає          
С=145 мкФ. 
Завантаження за струмом ключів у плечі БАІН дещо відрізняється. Біль-
ше навантаження К2 і К3.  
Приклад 4.7. Розрахувати втрати енергії в ключах  трирівневого АІН з 
синусоїдальною ШІМ на напругу 6 кВ, якщо за частоти 50 Гц амплітуда вихід-
ного струму IНМ=300 А за cosφ = 0,9. 
Розв’язання. При синусоїдальній ШІМ напруга в ланці постійного струму 
(напруга ключа) U=UЛ/1,224=4902 В. Це передбачає послідовне з’єднання RC 
IGCT класу 4,5 кВ (6 кВ), тоді напруга ключа 2451 В.  
Результати розрахунку середніх і діючих значень струмів у ключах інвер-
тора за амплітудою струму IНm=300 А, cosφ=0,9 наведені в таблиці 4.16 для µ=1. 
 
Таблиця 4.16 – Завантаження ключів за струмом 
№ ключа VT1 VТ2 VDК1 VDК2 VD1 
I/Im 0,227 0,316 0,0024 0,0024 0,089 
ICP/ Im 0,405 0,499 0,0106 0,0106 0,283 
 
Середнє і діюче значення струму тиристора ключа К1 
 IVTK1CP=0,227ІHm=68,2 А,  IVTK1=0,405ІHm=121,5 А. 
Середнє і діюче значення струму діода К1: 
IVDK1CP =0,0024ІHm=0,72 А, IVDK1=0,0106ІHm=3,172 А. 
Завантаження діодів К1 і К2 однакове, тобто   ІVDК1CP=ІVDК2CP. 
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Середнє і діюче значення струму тиристора ключа К2:   
IVTK2CP =0,3156ІHm=94,7 А, IVTK2 = 0,499ІHm=149,8 А. 
Середнє і діюче значення струму фіксуючого діода VD1:     
 ІVD1СР= 0,089ІHm=26,58 А, ІVD1= 0,283ІHm=84,9 А. 
Варто зазначити, що всі ключі, за винятком VTK2, працюють у режимі 
ШІМ з частотою модуляції. Тиристор VTK1 перемикається з частотою ШІМ на 
інтервалі  (0, π-φ). Тиристор VTK2 перемикається з частотою ШІМ тільки на ін-
тервалі (π-φ, π), це стосується і діодів VD1К и VD2К. Вмикання  VTK2 здійсню-
ється під час переходу струму через нуль. Відповідні середні значення: 
Для інтервалу (0, π-φ)  
2
1
1
ϕ
pi
µ cosII HmНСР
+
= = 0,302ІHm = 90,72 А. 
Для інтервалу (π-φ, π) HCP1HmНСР I
II −=
pi
µ
2 =0,016ІHm=4,8 А. 
Використовуємо RC IGCT типа 5SHX08F4510, 4,5 кВ, ITGQM =  630 A,    
U(TO) =1,8 B, RT = 2 mОм, UDC=2,8 кB, Etot =3,15 Дж (Eon =0,25 Дж, Eoff  =2,9 Дж за 
U=2700 В, I = 630 А), U(FO) = 2,8 B, RF =4,6 mОм, Err =1,5 Дж. 
Втрати провідності для ключа К1: 
 R)I(IUP TVTCPVT)TO(CONDT1 211 += =1,8·68,2+(121,5)2·0,002=152,3 Вт, 
 
2
11F1 FKVDKCPVD)O(CONDD R)I(IUP += =2,8·0,72+(3,172)2·0,0046=2,06 Вт. 
Втрати перемикання для ключа К1: 
)
2700
2451)(
630
300(15,31000))((1 pi⋅== CTCT
HCP
totТМSWT U
U
I
I
EfP = 432,9 Вт 
6,06,06,06,02
D1 )2700
2451()
630
8.4(15,31000)()( ⋅==
CTCT
HCP
totМKSWD U
U
I
I
EfP =74,97 Вт. 
Втрати провідності для ключа К2: 
 R)I(IUP TVTCPVT)TO(CONDT2 222 += =1,8·94,7+(149,8)2·0,002=215,34 Вт, 
РCONDD2= РCONDD1=2,06 Вт. 
Втрати перемикання для ключа К2: 
Bтт34,42)
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РSWD2= РSWD1=74,97 Вт 
Втрати провідності для фіксуючого діода VD1 (діод 5SDF03D4502, 4,5 кB, 
Ud=2800 B, IFАVM=570 A, U(FО)=1,5 B, Rf=1,8 Oм, Etot=1,5 Дж)  
 R)I(IUP FVDCPVD)FO(CONDVD1 211 += =1,5·26,58+(84,9)2·0,0018=52,84 Вт, 
Втрати перемикання  
6,06,06,06,0
D1 )2700
2451()
570
300(5,11000)()(
pi
⋅==
CTCT
HCP
totМSWVD U
U
I
I
EfP =484,24 Вт. 
Загальні втрати Р=18408,2 Вт. Втрати перемикання РSW складають 72,3 %. 
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4.3.3.2  Чотирирівневий інвертор із фіксуючими діодами 
Із додаванням ще одного рівня напруги джерела отримуємо схему чоти-
рирівневого АІН (ЧАІН) за чотирьох рівнів напруги джерела (0, U, 2U, 3U)  
m=4. Схема фази ЧАІН подана на рисунку 4.94 і містить 6 ключів на транзисто-
рах із зворотними діодами і дві пари фіксуючих діодів VD7, VD8 і VD9, VD10. 
 Принцип дії ЧАІН передбачає протікання постійної складової струму че-
рез конденсатори крайніх рівнів і різне завантаження по рівнях, що обумовлює 
заряджання конденсаторів і порушення балансу напруги в ланці постійного 
струму.  Отже використання ємнісного дільника напруги  при загальному дже-
релі без використання спеціальних алгоритмів  неможливе.  
На рисунку 4.94 використано три випрямляча (В1-В3) з вихідними ємніс-
ними фільтрами, що утворюють 18-фазну схему випрямлення. 
Існують такі комбінації вмикання ключів схеми, що формують відповідні 
рівні напруги uА0: 
– нульовий рівень uА0=0 формується вмиканням ох ключів VТ4, VТ5, VТ6; 
– перший рівень uА0=U формується вмиканням ключів VТ4, VТ5, VТ3; 
– другий рівень uА0=2U формується вмиканням ключів VТ2, VТ3, VТ4; 
– третій рівень uА0=3U формується вмиканням ключів VТ1, VТ2, VТ3.  
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Рисунок 4.94 – Схема фази чотирирівневого АІН  
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  Крім того, у схемі можна визначити три пари ключів (VТ1, VТ4), (VТ2, 
VТ5), (VТ3, VТ6), у кожній із яких одночасно працює лише один ключ. 
Усі ключі розраховані на напругу U, проте фіксуючі діоди мають бути роз-
раховані на різні зворотні напруги (на рисунку 4.94 кількість послідовно 
з’єднаних діодів обрана згідно зі зворотною напругою). Так, коли відкриті ни-
жні ключі 5 і 6 діод VD8 повинен витримувати напругу 2U. Діод VD7 у той же 
час розраховано на напругу U (відкритий VТ1). Це ж стосується VD9, до якого 
при відкритих VТ1, VТ2 прикладена напруга 2U і VD10, до якого під час вми-
кання VТ6 прикладена напруга U.  
Визначимо стани схеми, що відповідають рівням напруги иА0 логічними 
змінними М0, М1, М2, М3, які приймають значення «1» під час знаходження схе-
ми у певному стані. Відтоді сигнали керування ключами ЧАІН: 31 Mg = , 
232 MMg ∨= , 1233 MMMg ∨∨= , 015 MMg ∨= , 0124 MMMg ∨∨= , 06 Mg = .   
Загальна кількість станів 64433 === NKS . Кількість базових векторів 
37133 2 =+−= NNKV . На рисунку 4.95 подані характерні стани стосовно три-
фазної схеми БАІН з наданням відповідних значень напруги на фазах наванта-
ження. У таблиці 4.17 подані всі 18 станів схеми, що утворюють третій рівень 
просторового вектора напруги (відносно розглянутих нижче для трирівневого 
БАІН – таблиці 4.14, 4.15). Стани, що утворюють перший та другий рівні ви-
значаються аналогічно поданим у таблицях 4.14 і 4.15. 
Граничне значення вихідної напруги досягається у разі використання ме-
тоду просторового вектора напруги (п. 4.3.2.1)), чому відповідає третій його рі-
вень (діаграми напруги подані у відносних одиницях на рисунку 4.96).  
 При цьому відносна тривалість нульового і третього рівня напруги фази 
БАІН иФАІН  (відносно  π) складає α1=7/9. Для симетричного навантаження АІН, 
з’єднаного за схемою  «зірка» (без нейтрального дроту), фазна напруга на нава-
нтажені иФН  має східчасту форму за шести  рівнів у напівхвилі (з ампліту-
дою1/3U), вона відрізняється от иФАІН лише тим, що в ній відсутні гармоніки, 
кратні трьом.  
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Рисунок 4.95 – Стани схеми чотирирівневого БАІН 
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Таблиця 4.17 – До  розрахунку напруги у фазах чотирирівневого АІН          
 
Вивід джерела, до якого підключена фаза навантаження 
№ 1 2 3 4 5 6 7 8 9 
а 2U 3U 3U 3U 3U 3U 3U 3U 2U 
в 0 0 0 0 0 U 2U 3U 3U 
с 3U 3U 2U U 0 0 0 0 0 
Фазна напруга 
Uа U 
3 
3U 
3 
4U 
3 
5U 
3 
6U 
3 
5U 
3 
4U 
3 
3U 
3 
U 
3 
Uв -5U 
3 
-6U 
3 
-5U 
3 
-4U 
3 
-3U 
3 
-U 
 3 
U 
3 
3U 
3 
4U 
3 
Uc 4U 
3 
3U 
3 
U 
3 
-3U 
3 
-3U 
3 
-4U 
   3 
-5U 
3 
-6U 
3 
-5U 
3 
 
Вивід джерела, до якого підключена фаза навантаження 
№ 10 11 12 13 14 15 16 17 18 
а U 0 0 0 0 0 0 0 U 
в 3U 3U 3U 3U 3U 2U U 0 0 
с 0 0 U 2U 3U 3U 3U 3U 3U 
Фазна напруга 
Uа - U 
  3 
-3U 
3 
-4U 
3 
-5U 
3 
-6U 
3 
-5U 
3 
-4U 
3 
-3U 
3 
- U 
  3 
Uв 5U 
3 
6U 
3 
5U 
3 
4U 
3 
3U 
3 
U 
3 
- U 
 3 
-3U 
3 
-4U 
3 
Uc -4U 
3 
-3U 
3 
- U 
 3 
U 
3 
3U 
3 
4U 
3 
5U 
3 
6U 
3 
5U 
3 
 
Таким чином, амплітуди 1-ї і найближчих вищих гармонік (порядок гар-
моніки k) можна визначити, виходячи з розкладання в ряд Фур’є напруги  иФАІН      
0
-1
1
-2
2
uФАІН
uФH
pi 2pi0
Рисунок 4.96 – Вихідна напруга ЧАІН  
при амплітудному формуванні 
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Діюче значення першої гармоніки фазної та лінійної напруги: 
UU
U
U ФmФ 296,12
833,1
2
)1(
)1( === ,  UUU ФЛ 245,23 )1()1( == . 
Фазна напруга иФН (рис. 4.96 має п’ять рівнів: перший за α1=1 з амплітудою 
1/3U, другий з амплітудою 3/3U за відносної тривалості α2=7/9, третій і пода-
льші з амплітудою 4/3U, 5/3U, 6/3U за α3=5/9, α4=3/9, α5=1/9. 
Діюче значення першої гармоніки фазної напруги 
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Коефіцієнти спотворення і гармонік фазної напруги: ν=0,993, 
КГН=THD=11,8 %. Напруга ключа схеми 245,2
)1(Л
КЛ
U
U =
.    
Осцилограми напруги і струмів у схемі ЧАІН наведені на рисунку 4.97. 
Струм, що споживається за позитивним полюсом джерела В1 іdP1 (рис. 4.93),  є 
сумою струмів верхніх ключів усіх фаз К1А,  К1В,  К1С, які визначаються вихі-
дними струмами фаз АІН (іа, ів, іс) і мають однакове значення при зсуві на 1/3 
періоду вихідної частоти (2π/3). Так, на інтервалі (0, 2π/3) струм іdP1 утворений 
іа  (θ1, π-θ1) і іс (0, π/3-θ1). Середнє значення струму іdP1 
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де IНm – амплітуда першої гармоніки струму навантаження IНm=IФm(1). 
Три пульсації за період іdP1  (аналогічно для негативного полюса іdN1 свід-
чать про наявність третьої гармоніки. Амплітуду пульсацій третьої гармоніки 
IdP1m(3) визначимо згідно із синусною і косинусною складовими у розкладанні 
Фур’є струму іdP1: 
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Значення струму іd2, що споживається за позитивним полюсом джерела В2 
іd2=іdР1+іdР2. Відповідно, струм іdР2 визначається струмами ключів К2 і К4 і про-
тікає, коли uФАІН=2U. Так, на інтервалі (0, 2π/3) струм іdP2 утворений іа (0, θ1) і іс 
(π/3-θ1, π/3 ). Середнє значення струму іdP2 и іd2: 
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Із рисунку 4.97 видно, що струм іd2 містить чітко виражену 6-ту гармоніку 
іd2(6). Значення її амплітуди Id2m(6) визначимо згідно із синусною і косинусною 
складовими в розкладанні Фур'є струму іd2, який на інтервалі (0, π/3) дорівнює 
струму ів, а на інтервалі (π/3, 2π/3) – іс: 
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Рисунок 4.97 – Осцилограми напруги та струмів у ЧАІН 
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Значення ємності конденсаторів C вибирається, виходячи з коефіцієнта 
пульсацій (у межах (2,5÷5) %) за аналогією з п. 4.3.3.1 для С1, С3 з урахуван-
ням IdР1m(3), для С2 з урахуванням Id2m(6).       
Використання БШІМ. При цьому використовується три модулюючі на-
пруги трикутної форми одиничної амплітуди (uTP1÷uTP3), які зсунуті за рівнем 
(uTP2=1+uTP1, uTP3=1+uTP2). .Напруга завдання для забезпечення симетрії заван-
таження джерел постійного струму також зсунута за рівнем 
1,51,5sin += θµЗАДu  (µ – коефіцієнт модуляції за амплітудою) і порівнюється 
за рівнем із модулюючою напругою, унаслідок чого формується три напруги: 
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З урахуванням цього формуються сигнали керування ключів ЧАІН: 
31 Yg = , 2312 YYgg ∧∨= , 2123 YYgg ∧∨= , 213214 YYYYYg ∧∨∧∨= ,  
1265 YYgg ∧∨= ,  16 Yg = . Коефіцієнт заповнення імпульсів Y1 –Y3 визначається 
залежностями: 5,1sin5,11 += θµy , 5,0sin5,12 += θµy , 5,0sin5,13 −= θµy . 
На рисунку 4.98 наведені осцилограми напруги і струмів у схемі ЧАІН за 
µ=1 і  fM=2 кГц. Струм ключів схеми має імпульсний характер. При цьому реа-
льна кількість перемикань ключів різна і суттєво менша значення, яке відпові-
дає частоті модуляції. Так, для ключа К1 маємо 15 перемикань за період. Струм 
можна представити безперервною функцією, значення якої на кожному такті 
модуляції дорівнює середньому значенню струму відповідно до коефіцієнта за-
повнення імпульсів (для фази а)  )sin(yIi m ϕθ −=1 .  
Напруга фази ЧАІН формується в трьох рівнях, зони роботи визначаються 
кутом )5,1
5,0
arcsin(1 µθ = . При цьому другому рівню відповідає інтервал (-θ1, θ1) і 
(π-θ1, π+θ1), першому  (θ1, π-θ1). З урахуванням цього струм транзистора (тирис-
тора) ключа К1 фази а і його середнього значення:  
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 Аналогічно розраховані значення струмів інших ключів. Відносні значення 
струмів ключів (діюче і середнє) за cosφ =0,7 і cosφ =0,9 і µ =1 приведені в таб-
лицях 4.18 і 4.19.  
 Струм іdР1 містить 3-ю гармоніку, його значення на інтервалі (0, 2π/3) ви-
значається струмами ключів К1 фази С на інтервалі (0, π/3-θ1) та фази а на інте-
рвалі (θ1, 2π/3). Струм ключа К1 фази с  
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 Середнє значення  іdР1  
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Рисунок 4.98 – Осцилограми напруги і струмів у ЧАІН з ШІМ 
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   Таблиця 4.18 – Завантаження ключів ЧАІН за струмом (µ=1 та соsφ=0,9) 
  
     Ключ VTК1 VTК2 VTК3 VDК1 VDК2 VDК3 VD4 VD5 
I/Im 0,411 0,493 0,5 – – – 0,273 0,083 
ICP/Im 0,198 0,3 0,318 – – – 0,102 0,018 
 
  Таблиця 4.19 – Завантаження ключів ЧАІН за струмом (µ=1 та cоsφ=0,7) 
          
Ключ VTК1 VTК2 VTК3 VDК1 VDК2 VDК3 VD4 VD5 
I/Im 0,356 0,474 0,499 0,026 0,026 0,026 0,313 0,157 
ICP/Im 0,158 0,27 0,315 0,003 0,003 0,003 0,111 0,045 
 
Амплітуду пульсацій 3-ї гармоніки IdP1m(3) визначимо за  синусною і коси-
нусною складовими в розкладанні Фур’є струму іdP1: θθ
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pi
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22
31 BAI )(mPd += . 
Струм іdР2 на інтервалі (0, 2π/3) визначається струмами фіксуючих діодів 
VD4 и VD6:  іdР2=ia-iay3a (θ1, 2π/3), іdР2=iay2a (0, θ1), іdР2=iby2b (2π/3-θ1, 2π/3), 
іdР2=ic-icy3c (0, 2π/3-θ1),  іdР2=icy2c (π/3-θ1, π/3+θ1). 
Струм іd2=іdР1+іdР2 містить 6-ту гармоніку, його значення на інтервалі         
(0, 2π/3): іd2=ia  (θ1, 2π/3), іd2=iay2a (0, θ1), іd2=iby2b (2π/3-θ1, 2π/3), іd2=ic  (0, 2π/3-
θ1), іd2=icy2c (π/3-θ1, π/3+θ1). Визначення середнього значення і амплітуди 6-ї га-
рмоніки у аналітичному вигляді достатньо складне. 
Розрахункові залежності відносних значень I1dр1=Idр1/IHm і I1d2=Id2/IHm, що 
визначають завантаження джерел постійного струму (ДПС) ЧАІН і відносні 
амплітуди гармонік I1dр1m(3)=I1dр1m (3)/IHm і I1d2m (6)=I1d2m(6)/IHm при соsφ=0,8 наведе-
ні на рисунку 4.99. Відзначимо, що шоста гармоніка порівняно з постійною 
складовою струму середнього ДПС незначна і не має істотного впливу на 
струм, що споживається ДПС від джерела змінного струму. Навантаження дже-
рел крайніх та середнього рівнів суттєво відрізняється, тобто застосування у 
вхідних колах МАІН 18-фазної схеми випрямлення для придушення вищих га-
рмонік вхідного струму є не ефективним [26], особливо у разі зниження µ. 
Кращі показники досягаються у разі використання 24-фазної схеми випрямлен-
ня, коли випрямляч В2 виконаний складеним із двох ТМВ [26]. 
Осцилограми напруги фази навантаження, фази ЧАІН та вихідного струму 
при µ=1 і частоті модуляції fM=2 кГц подані на рисунку 4.100.  
 
 
 272 
При цьому для напруги фази навантаження THD=23,4 %, що підтверджує 
покращення гармонійного складу порівняно з ТАІН. 
 
4.3.3.3 П’ятирівневий інвертор з  фіксуючими діодами 
Схема одного плеча (фази) п’ятирівневого АІН (ПАІН) наведена на рисун-
ку 4.101. Як ключі (К1-К8)  використовуються RC IGСT (зі зворотним діодом). 
Кількість фіксуючих діодів VD1-VD6 показана згідно зі зворотною напругою 
(U, 2U, 3U). Напруга фази АІН uА0 дорівнює:  
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Рисунок 4.99 – Залежності  I1dр1=f(µ), I1d2=f(µ), I1dр1m (3)=f(µ), I1d2m (6)=f(µ) 
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Рисунок 4.100 – Напруга і струм у ЧАІН у разі використання ШІМ 
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а) 0 за відкритих К3, К4, К5, К6;  
б) +U за відкритих К2, К3, К4, К5; 
в) -U при відкритих К4, К5, К6, К7; 
г) +2U при відкритих К1, К2, К3, К4; 
д) -2U при відкритих К5, К6, К7, К8.  
У трифазній мостовій схемі загальна кіль-
кість станів становить 1253 == NKS . За-
гальна кількість базових векторів 
61133 2 =+−= NNKV . Відносно схеми 
ЧАІН додається ще 24 базових ненульових 
векторів (станів) для четвертого рівня 
просторового вектора (п. 4.3.2.1), який ви-
значає максимальне значення напруги. 
При цьому (рис. 4.102) відносна трива-
лість першого рівня иФАІН  (відносно π) 
становить α1=11/12, для другого рівня 
α2=9/12. Для симетричного навантаження 
ПАІН, з’єднаного за схемою «зірка» (без 
нейтрального дроту) напруга иФН  має 
східчасту форму (рис. 4.102) за 8 рівнів (з 
кроком 1/3U), вона відрізняється від иФАІН  
лише тим, що в ній відсутні гармоніки, 
кратні трьом. Таким чином, амплітуди 1-ї і 
найближчих вищих гармонік (порядок га-
рмоніки k) можна визначити, виходячи з 
розкладання в ряд Фур’є напруги иФАІН 
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Діюче значення 1-ї гармоніки фазної і лінійної напруги  
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Фазна напруга  иФН  (рис. 4.102) має 6 рівнів: 1-й і 2-й рівні з амплітудою 2/3U і 
4/3U за відносної тривалості α1=11/12 и α2=9/12; 3-й і наступні з амплітудою 
5/3U, 6/3U, 7/3U, 8/3U за α3=7/12, α4=5/12, α5=3/12, α6=1/12. Її  діюче значення 
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 Коефіцієнти спотворення і гармонік фазної напруги: ν=0,995, 
КГН=THD=9,6 %. Напруга ключа схеми   3
1 )(Л
КЛ
U
U = . 
Сигнали керування ключами   ПАІН: PUg 21 = , PP UUgg 2112 ∧∨= , 
)UU(gg NP 1123 ∨∨= , NN UUgg 2134 ∧∨= , PP UUgg 2165 ∧∨= , 
)UU(gg NP 1176 ∧∨= , NN UUgg 2187 ∧∨= , NUg 28 =  (U1P, U2P, U1N, U2NP  –  логі-
чні змінні, відповідні першому і другому рівням позитивної (індекс Р) і негати-
вної (індекс N) напівхвиль uФАІН).  
Використання БШІМ. Використовується 4 модулюючі напруги одиничної ам-
плітуди (uTP1÷uTP4), зсунуті за рівнем (uTP2=1+uTP1, uTP3=-1+uTP1, uTP4=-1+uTP3). 
Напруга завдання θµ2sinuЗАД =  (µ – коефіцієнт модуляції за амплітудою) порі-
внюється за рівнем з модулюючою напругою, унаслідок чого формується  
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Розрахунок середніх та діючих значень струмів у схемі достатньо склад-
ний. Відносні значення струмів за µ=1 і соsφ=0,9 наведені в таблиці 4.20. Стру-
ми діодів ключів К1-К4 не перевищують 1 % і у таблиці 4.20 не наведені. 
 
Таблиця 4.20 - Завантаження ключів ПАІН за струмом при cоsφ=0,9 
Ключ VTК1 VTК2 VTК3 VTК4 VD1 VD2 VD3 
I/Im 0,39 0,48 0,499 0,5 0,283 0,132 0,032 
ICP/Im 0,176 0,28 0,314 0,318 0,103 0,034 0,005 
 
Відносні значення I1d1=Id1/IHm і I1d2=Id2/IHm, що визначають завантаження 
крайніх (2U) та середніх (U) джерел і відносної амплітуди гармонік 
I1d1m(3)=I1d1m(3)/IHm і I1d2m(3)=I1d2m(3)/IHm за соsφ =0,8 наведені на рисунку 4.103. Як 
бачимо, завантаження випрямлячів істотно розрізняється, тому доцільним рі-
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шенням є використання двох 12-фазних схем (для випрямлячів крайніх і серед-
ніх рівнів), що утворюють 24-фазну схему випрямлення.  
Осцилограми напруги фази навантаження, фази ПАІН та вихідного струму 
за µ=1 і частоті модуляції fM=2 кГц подані на рисунку 4.104.  
При цьому для напруги фази навантаження THD=17%. Отже, отримуємо 
подальше зменшення коефіцієнта гармонік порівняно з ТАІН і ЧАІН. 
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Рисунок 4.104 – Осцилограми напруги і струму в ПАІН за використанням 
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Рисунок 4.103 – Залежності  I1d1=f(µ), I1d2=f(µ), I1d1m (3)=f(µ), I1d2m (3)=f(µ) 
для п'ятирівневого АІН 
 
 276 
4.3.4 Багаторівневі  інвертори  з  плаваючими конденсаторами 
 
БАІН з плаваючими конденсаторами (FLC – flying capacitor converter).  
Схема одного плеча трирівневого АІН із плаваючими конденсаторами подана 
на рисунку 4.105. У разі вмикання навантаження ZH між виводами а і 0 схема 
забезпечує три рівня у вихідній напрузі (+U, 0, -U). Заряджання конденсатора С 
здійснюється крізь навантаження за колом, що утворюється під час подавання 
сигналу на вмикання VT1 і VT3 (рисунок 4.106, б для позитивного напряму 
струму), при цьому відкриваються VD3 і VT1. Для зворотного напряму струму 
заряджання С здійснюється під час подавання сигналу на вмикання VT2 і VT4. 
 
Для отримання на навантаженні рівня напруги +U вмикаються транзи-
стори VT1 і VT2, для рівня -U вмикаються транзистори VT3 і VT4. Нульовий 
рівень отримується при вмиканні  VT1 і VT3 або VT2 і VT4.  
+ U
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Рисунок 4.105 – Схема одного плеча 
БАІН з плаваючими конденсаторами 
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Рисунок 4.106 – Процеси у схемі БАІН з плаваючим конденсатором: 
а) uH=U; б) uH=0; в) uH=0 
 277 
Розглянемо роботу схеми більш детально з ШІМ формуванням вихідної 
напруги. Вважаємо, що конденсатор попередньо заряджений до напруги джере-
ла U, навантаження активно-індуктивне. При вмиканні VT1 і VT2 вихідна на-
пруга дорівнює  +U, струм має позитивний напрямок і поступово зростає (рис. 
4.106, а), коло розряджання конденсатора відсутнє. Для отримання нульового 
значення напруги VT2 вимикається і подається  сигнал на вмикання VT3. Оскі-
льки напрям струму позитивний, вмикається VD3 (рис. 4.106, б) і послідовно з 
навантаженням вмикається конденсатор С, напруга якого дорівнює за значен-
ням і протилежна напрузі джерела. У результаті напруга навантаження стриб-
ком зменшується до нуля, проте струм у колі навантаження залишається пози-
тивним і підтримується завдяки енергії, що накопичена у магнітному полі 
навантаження. Це призводить до поступового заряджання конденсатора, напру-
га на якому UС зростає. Відповідно напруга на навантаженні дорівнює різниці    
uH=(U - UС)  і стає негативною.  
Під час наступного вмикання VT1 і VT2 напруга uH=+U. Компенсувати 
збільшення напруги на конденсаторі UС, що мало місце на попередньому циклі 
можна під час наступного переходу до нульового рівня. Для цього подається 
сигнал на вмикання VT2 і VT4,  оскільки напрямок струму у навантаженні не 
змінився і залишається позитивним, струм проводять VT2 і VD4 (рис. 4.106, в), 
конденсатор знову вмикається послідовно з навантаженням. Однак на відміну 
від попереднього нульового рівня конденсатор буде розряджатися, напруга на 
ньому зменшується.  
Таким чином, заряд конденсатора може бути урівноважено при визначе-
ному чергуванні комбінацій вмикання ключів, що формують нульовий рівень 
напруги навантаження. Цим самим обмежуються коливання напруги на кон-
денсаторі і, відповідно, на навантаженні (на інтервалах, де формується нульо-
вий рівень). Аналогічно здійснюється формування негативної полярності на-
пруги на навантаженні. 
 Схеми БАІН із фіксуючими конденсаторами з більшою кількістю рівнів 
будуються за принципами, що аналогічні БАІН з фіксуючими діодами.  
Схема фази п’ятирівневого БАІН наведена на рисунку 4.107. На рисунку 
4.108  наведена еквівалентна схема, що пояснює принцип дії п'ятирівневого 
БАІН. При цьому напруга навантаження формується як різниця напруги джере-
ла (4U) і конденсатора, який підключений послідовно з джерелом, або як на-
пруга окремого конденсатора, залежно від того заряджається конденсатор або 
розряджається. Напруги конденсаторів у гілках схеми (відповідно до їхньої кі-
лькості) складають 3U, 2U, 1U, відповідно, на навантаженні маємо 5 рівнів: 
U=0 (на рисунку 4.108 замкнуті ключі 2, 4, 6, 8), U (замкнуті ключі 1, 4, 6, 8), 
2U (замкнуті ключі 1, 3, 6, 8), 3U (замкнуті ключі 1, 3, 5, 8),  4U (замкнуті ключі 
1, 3, 5, 7). Ці комбінації замикання ключів відповідають заряджанню конденса-
торів.  
Для розряджання використовуються інші комбінації замикання ключів, 
наприклад, для конденсатора з напругою U замкнуті ключі 2, 4, 6, 7. 
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Стабілізація напруги на конденса-
торах досягається чергуванням циклів 
заряджання і розряджання, що перед-
бачає, як мінімум, подвоєння частоти 
перемикання ключів у разі викорис-
тання ШІМ.  
Схема також передбачає поперед-
нє заряджання конденсаторів, що здій-
снюється через коло навантаження. 
Показники схеми такі ж, як і в БАІН з 
фіксуючими діодами.  
Кількість плаваючих конденсато-
рів [40] 
2
21 )m)(m(
c
−−
= .  
Конденсатори комутують струм 
навантаження з частотою модуляції, 
що передбачає їх високі  частотні хара-
ктеристики. 
Необхідність використання висо-
ковольтних конденсаторів, що працю-
ють на високих частотах і більш склад-
ні принципи керування обмежують 
практичне використання розглянутого 
типу БАІН.   
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Рисунок 4.107 – Схема плеча 
п’ятирівневого БАІН 
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Рисунок 4.108 – Еквівалентна схема п’ятирівневого  
БАІН 
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4.3.5  Каскадні  схеми з послідовним з’єднанням інверторів 
 
Каскадні БАІН використовують послідовне з’єднання однофазних інвер-
торів напруги для комутації напруги n ізольованих джерел постійного струму, а 
їхня вихідна фазна напруга формується складанням  напруги цих джерел.  
Основним елементом каскадного БАІН, зазвичай, є мостова однофазна 
схема АІН, що являє  собою симетричний комутатор на чотирьох ключах з ізо-
льованим джерелом постійної напруги U у діагоналі постійного струму.  Кожна 
фаза містить n послідовно з’єднаних АІН (рис. 4.109, а). Зниження напруги 
окремих джерел у √3 разів досягається у разі з’єднанні фаз БАІН за схемою 
«зірка» (рис. 4.109, б). Як джерело постійного струму звичайно використову-
ється некерований трифазний мостовий випрямляч із  конденсатором на виході, 
що отримує живлення від окремої вторинної обмотки трифазного трансформа-
тора (на рисунку 4.109 показано для інвертору UZn). Трансформатор викорис-
товується як багатофазне джерело змінного струму (див. п. 2.3, п. 2.4). Варіант 
побудови БАІН за однакової напруги джерел слід  віднести до симетричних 
(рис. 4.109, а). У кожному з АІН (наприклад, UZ1) завжди відкриті та проводять 
струм два ключі. При цьому мають місце такі значення вихідної напруги: 
– замкнуті ключі К1, К2 або К3, К4 (залежно від напряму струму) –
вихідна напруга UВИХ = 0;   
– замкнуті  ключі К1, К4    UВИХ = + U;  
– замкнуті  ключі К2, К3    UВИХ = - U. 
Оскільки у разі послідовного з’єднання напруги окремих АІН складають-
ся, отримуємо значення вихідної напруги фази БАІН UВИХ={0;±U;±2U;…±nU}, 
а загальну кількість рівнів у кривій фазної напруги (включаючи нульовий)   
 
N=(2n +1). 
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Рисунок 4.109 – Принцип реалізації силових кіл каскадного БАІН:  
а) структура окремої фази; б) з’єднання фаз  
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Кількість ключів на фазу БАІН к=4n. Схема фази каскадного інвертора на 
IGBT транзисторах подана на рисунку 4.110. 
Принцип формування вихідної напруги 
фази БАІН, що містить три АІН,  де-
монструє рисунок 4.111. Відзначимо, 
що для керування ключами використа-
но принцип однополярної модуляції (п. 
3.2.1.3) і напруга кожного АІН має три 
рівні +U, 0, -U.  
На рисунку 4.111 також показані ком-
бінації ключів, що замикаються. При 
цьому зміна вихідної напруги окремого 
АІН досягається під час перемикання 
лише одного ключа. 
У схемі каскадного БАІН, як і у інших 
типів інверторів, можливо амплітудне 
регулювання вихідної напруги. Воно 
можливо як за рахунок змінювання кі-
лькості рівнів вихідної напруги, так і за 
рахунок змінювання тривалості кожно-
го рівня при незмінній загальній кіль-
кості рівнів (звичайно у певних межах). 
Амплітуда першої гармоніки вихідної 
напруги АІН           
2
4
1
αpi
pi
sinUU )(m = , 
 де α – відносна до π тривалість напівхвилі напруги АІН.  
За різної тривалості α перші гармоніки напруги АІН1- АІН3 (рис. 4.111) 
також різні, у той час, як вихідний струм для всіх інверторів однаковий. Це 
означає, що активні потужності, які передаються АІН у навантаження 
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Рисунок 4.111– Формування вихідної напруги у фазі каскадного БАІН 
 281 
)()()(m cosI)/U(P 111 2 ϕ⋅⋅= , те ж різні. Таким чином, різним буде і завантажен-
ня джерел АІН. Це обумовлює неефективність використання багатофазних схем 
випрямлення для придушення гармонік вхідного струму.  
 Отже у разі використанні багатофазних схем випрямлення доцільним є 
використання алгоритмів, що забезпечують однакове завантаження інверторів. 
З іншого боку, напруга ключів АІН за послідовного їхнього з’єднання в n разів 
менша. Це, зазвичай, в певній мірі знімає обмеження за частотою перемикання 
ключів, хоча втрати енергії у силових колах бажано мати мінімальними і часто-
та перемикань повинна бути мінімально можливою. 
Виходячи з цього, для каскадних БАІН у разі використання ШІМ доціль-
ним є: вибіркове формування із заданим гармонійним складом при обмеженій 
кількості імпульсів напруги в поєднанні зі зсувом напруги АІН за основною га-
рмонікою (п. 4.3.2.2); багаторівнева ШІМ зі зсувом модулюючої напруги за фа-
зою. 
Принцип реалізації багаторівневої ШІМ для каскадного БАІН, що має три 
інвертори на фазу, ілюструє рисунок 4.112. Модулюючі напруги трикутної фо-
рми иТР1, иТР2, иТР3 симетричні відносно нуля і для різних АІН  зсунуті за фазою 
на кут θ=2π/n, що становить ТМ/n (ТМ  – період напруги иТР ). Задана синусоїда-
льна напруга иЗАД для максимальної вихідної напруги (µ=1) має амплітуду, що 
дорівнює амплітуді иТР.  
Робота окремого АІН (п. 4.2.4.2): у плечі А – ключ К1 вмикається якщо 
иЗАД>иТР напруга иАN=U, у плечі В порівняння здійснюється з напругою -иЗАД, 
ключ К3 вмикається якщо -иЗАД>иТР напруга иВN=U. Вихідна напруга АІН 
и1=иАN - иВN має три рівні і подвійну до иАN частоту імпульсів. Про це свідчить її 
спектр (рис. 4.113, а) за частоти модуляції fM=600 Гц і частоті вихідної напруги 
f=50 Гц. При цьому  mf=fM/f=600/50=12. У той же час маємо модуляційні гармо-
ніки в смузі частот із центрами 2mf, 4mf, 6mf, ... Вихідні напруги інших АІН змі-
нюються аналогічно із зсувом за фазою. Результуюча напруга фази uФБАІН, що є 
сумою напруги АІН1- АІН3 має 7 рівнів. 
Завдяки зсуву модулюючої напруги імпульси вихідної напруги окремих 
інверторів також зсунуті між собою. При цьому модуляційні гармоніки напруги 
в смузі частот із центрами 2mf, 4mf, 8mf,… утворюють симетричні трифазні сис-
теми (їх сума дорівнює нулю) і в результуючій напрузі фази uФБАІН відсутні. Про 
це свідчить спектр на рисунку 4.113, б, у якому присутні лише гармоніки в сму-
зі частот із центрами 6mf, 12mf, ..., що утворюють нульову послідовність (спів-
падають за фазами і складаються). Їх відносне значення залишилося тим же, як 
і у окремого АІН. Таким чином, еквівалентна частота модуляції для uФБАІН ста-
новить mfЕКВ=2·n·mf , у цьому випадку збільшилась у 6 разів.  
У трифазній схемі каскадного БАІН при з’єднанні фаз навантаження за 
схемою «зірка» без нульового дроту гармонійний склад напруги на фазі наван-
таження покращується. Спектр на рисунку 4.113, в порівняно зі спектром на 
рисунку 4.113, б проріджений – у ньому відсутні модуляційні гармоніки, часто-
та яких кратна трьом. Із використанням синусоїдальної ШІМ багаторівневому 
інвертору, як і дворівневому трифазному АІН (п. 4.2.5.1), властиве теж саме 
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обмеження у використанні напруги джерела постійного струму (з урахуванням 
їх кількості).  
 
Так, при одному АІН на фазу значення амплітуди фазної напруги UФm(1) 
(за µ=1) дорівнює U, діюче значення 21 /UU )(Ф = , відповідно діюче значення 
лінійної напруги UUU ⋅⋅== 612,022/3)1(Л . При n АІН на фазу 
UnU ⋅⋅⋅= 612,02)1(Л . 
Для підвищення вихідної напруги використовується попередня модуляція 
напруги завдання 3-ю гармонікою, при цьому UnUnU ⋅⋅=⋅⋅⋅= 2707,02)1(Л . 
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Рисунок 4.112 – Принцип формування вихідної напруги каскадного БАІН  
із використанням багаторівневої ШІМ (fМ=600 Гц, µ=1) 
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а) 
Рисунок 4.113 – Спектри напруги: окремого АІН (а), фази БАІН (б),  
фази навантаження (в) 
б) 
в) 
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Використання однофазного АІН, що живиться від випрямляча з ємнісним 
фільтром, обумовлює наявність низькочастотних складових струму на вході 
випрямляча (п. 4.2.4.2). Фаза низькочастотної гармоніки вхідного струму ви-
значається фазою вихідного струму АІН і фазою напруги на вході випрямляча. 
У схемі трифазного БАІН струми у вихідних фазах зсунуті за фазою і утворю-
ють симетричну трифазну систему. За однакової фази вхідної напруги це забез-
печує можливість компенсації низькочастотних складових у результуючому 
вхідному струмі трьох випрямлячів – їхні низькочастотні гармоніки також 
утворюють симетричну трифазну систему, а їх сума дорівнює нулю.  
Отже, побудова вхідних кіл каскадних МАІН у разі використання багато-
фазних схем випрямляння (БСВ) має особливості. Наприклад, за n=3 і викорис-
танні трьох 18-фазних БСВ (див. п. 2.4) із однаковими вхідними напругами, 
АІН1÷АІН3 у вихідній фазі МАІН живляться від трьох випрямлячів, що утво-
рюють БСВ. При цьому вхідна напруга випрямлячів АІН1а, АІН1в, АІН1с  різ-
них фаз буде однаковою (аналогічно для АІН2 і АІН3). 
Приклад 4.8. Розрахувати параметри схеми трифазного каскадного БАІН  
із синусоїдальною багаторівневою ШІМ, що використано для живлення двигу-
на змінного струму РНОМ=2 МВт, UНОМ=6 кВ,  ηНОМ=0,94,  cosφ=0,93. Схема 
з’єднань обмотки статора «зірка». Напруга мережі 6 кВ. 
Розв’язання. Номінальний струм двигуна  
 94,093,060003
2000000
cos3)1( ⋅⋅⋅
===
НОМНОМНОМ
НОМ
ФНОМ U
Р
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ηϕ =220,1 А. 
Фазна напруга двигуна 3464
3
6000
3
===
НОМ
Ф
UU В. 
Кожна фаза схеми БАІН складається з n послідовно з’єднаних однофаз-
них АІН, тобто UФ=nU(І) (U(І) – діюче значення першої гармоніки вихідної на-
пруги АІН). Визначимо кількість n АІН, вважаючи, що як ключі використано 
IGBT із класом за напругою 1700 В. Як правило, ключі обираються з подвійним 
запасом за напругою, тобто значення постійної напруги на вході АІН не пере-
вищує U=1700/2=850 В.  
За цього U(І) становить 6012
850
21
===
UU )( В. Кількість АІН  
77,5
601
3464
)1(
===
U
U
n Ф
. Приймаємо n=6, тоді 3,5776
3464
)1( ===
n
UU Ф В і, від-
повідно, напруга на вході АІН U=√2U(І) =577,3√2= 816,5 В. 
Постійна складова вхідного струму АІН згідно з (4.22) для µ=1 
=⋅=⋅= 93,01,220
2
1
cos
2
1 ϕµ НОМd II 144,7 А. 
Напруга на вході АІН (на виході випрямляча з ємнісним фільтром) визна-
чається амплітудою лінійної напруги відповідного комплекту вторинної обмот-
ки трансформатора. Трансформатор має 6 груп вторинних обмоток, кожна з 
яких складається з трьох комплектів, що утворюють 18-фазне джерело (п. 2.3) і 
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живлять три АІН.  Виконаємо розрахунок для комплекту обмоток, що 
з’єднаний за схемою «трикутник» (інші розраховуються згідно з п. 2.4). Діюче 
значення фазної напруги при цьому 3,577
222
===
UUU ЛФ  В. Коефіцієнт тра-
нсформації 63,577
3464
2
1
===
Ф
Ф
U
U
n
.  Завантаження ключів АІН за струмом і ємність 
конденсатора на вході АІН розраховуються аналогічно прикладу 4.4. 
Приклад 4.9.  Вибрати ключі і виконати розрахунок втрат потужності в 
них для каскадного БАІН за шести однофазних мостових АІН на фазу і викори-
станні БШІМ із зсувом модулюючої напруги за фазою. Вихідна напруга БАІН 
UЛ=6000 В за потужності SНОМ = 2,2 МВт і навантаженні – асинхронний двигун 
(АД) із IЛН=212 А (амплітуда  IНm=300 А), cosφ=0,9, η=0,9 при цьому потужність 
АД РНОМ=1784 кВт. Частота модуляції для окремого АІН 600 Гц.  
Розв’язання. Амплітуда 1-ї гармоніки вихідної фазної напруги 
UФm(1)=(UЛ/√3)√2= 4898 В. При синусоїдальній ШІМ і використанні для кожно-
го АІН у фазі попередньої модуляції завдання 3-ю гармонікою (µ=1,15) 
UФm(1)=1,15·6·U=6,9U (U - напруга на вході АІН). Звідси U=4898/6,9=709,8 В. 
Отже, слід вибирати  IGBT класу 1700 В. Оскільки IНm=300 А можна вико-
ристати IGВT типу SКМ500GA174D (фірма Semikron), UCE=1,7 кВ, 
IC25º(80º)=600(440) A, UCE(TO)=1,6 B, RCE=3 mОм, Etot=(0,3+0,21)=0,51 Дж (за 
UСЕ=1200 В, IС=400 А), зворотний діод  UТ(ТO)=1,3 B, RТ=1,6 mОм, Err=0,075 Дж.  
Використання модуляції завдання 3-ю гармонікою поряд із підвищенням 
напруги дозволяє зменшити кількість перемикань ключів АІН і відповідні втра-
ти енергії, тому більш важкий режим має місце при коефіцієнті модуляції за 
амплітудою µ≤1. При однополярній синусоїдальній ШІМ середнє і діюче зна-
чення струмів транзистора і діода в схемі однофазного АІН  (п. 4.2.4.2) за µ=1: 
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3
2
4
1
2
−=  =0,172IHm. 
IVTCP =0,272IHm =0,272·300=81,6 А,   IVDCP =0,047IHm =14,1 А, 
 IVT =0,47IHm =141 А,                           IVD =0,172IHm =51,6 А. 
Втрати провідності транзистора IGBT, діода і загальні ключа 
CEVTVTCP)TO(CEVTCOND RIIUP
2+= =190,2 Вт, 
DVDVDCPTOVDCOND RIIUP
2+= =22,61Вт,         PCOND=212,8 Вт. 
Втрати перемикання IGBT, діода VI K
CT
K
CT
CP
totSW )U
U()
I
I(EfP ⋅⋅= , 
де  ICТ, UCТ – стандартні значення струму і напруги, за яких задані значення 
енергії втрат, КI, KV – коефіцієнти апроксимації, що визначають залежність 
втрат енергії від фактичних значень струму і напруги (для IGBT КI=1, KV=1,4, 
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для діода КI=KV=0,6). Середнє значення напівхвилі вихідного струму за синусо-
їдальної форми  
pi
Hm
CP
II = . З урахуванням цього одержуємо: 
4,14.1
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PSW=48,86 Bт. Загальні втрати в ключі  РО=261,7 Вт. Загальні втрати в клю-
чах АІН на фазу і втрати в ключах інверторного блока БАІН  
РОФ=4nPO=4·6·261,7=6280,8 Вт, РБАІН=3РОФ=3·6280,8=18842,4 Вт. Втрати пере-
микання PSWБАІН  складають 18,7 %. 
 
4.3.6 Каскадні схеми з паралельним з’єднанням інверторів 
 
4.3.6.1 Каскадні схеми з безпосереднім з’єднанням вихідних кіл інверторів 
 Паралельне з’єднання дворівневих АІН застосовується для підвищення 
вихідної потужності перетворювачів. Для обмеження зрівнювальних струмів, 
що обумовлені різницею миттєвих значень напруги інверторів їхні вихідні фази 
підключаються до виходу через  реактори (рис. 4.114, а.). Вхідні кола інверторів 
живляться від спільного джерела постійного струму (рис. 4.114, а) або окремо. 
На рисунку 4.114, б подана спрощена схема одної фази перетворювача при 
з’єднанні трьох дворівневих АІН, на рисунку 4.114, в, г схеми заміщення. При 
цьому ЕРС, що визначаються напругою плеч АІН (ui), з’єднані паралельно. Для 
дворівневих АІН напруга визначається відносно негативного виводу джерела, 
для БАІН (NPC) відносно середнього виводу джерела. Таким чином, напруга 
uAN згідно за методом двох вузлів (опори кіл АІН однакові) 
 
 
m
u
u
m
i
i
AN
∑
=
=
1
,                                                               (4.76) 
 
де m – кількість АІН.  
Керування ключами у плечах усіх АІН здійснюється однаково (один АІН 
є ведучим, інші ведені). Закон змінювання напруги АІН ідентичний і визначає 
загальну напругу на виході. Різниця миттєвих значень напруги інверторів, що 
обумовлена неідентичністю їх параметрів, незначна, отже індуктивність реак-
торів у вихідних колах теж незначна. Оскільки загальна вихідна напруга визна-
чається сумою напруги всіх АІН для покращення гармонійного складу вихідної 
напруги (збільшення кількості рівнів вихідної напруги) можна використати той 
же метод, що і для каскадних БАІН (п. 4.3.2.4). При цьому напруга АІН форму-
ється методом ШІМ із зсувом модулюючої  напруги  за фазою на кут 
m
pi2
. Ос-
цилограма напруги на фазі навантаження uФН при з’єднанні трьох дворівневих 
АІН подана на рисунку 4.115 при синусоїдальній ШІМ з коефіцієнтом модуля-
ції за амплітудою µ=1 і частоті модуляції fM=2 кГц (кратність до основної гар-
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моніки 50 Гц – mf =fM/f =40). При цьому для uФН THD=30 % (кількість рівнів 13), 
для окремого АІН uФАІН THD=68,4 % (кількість рівнів 5), тобто маємо суттєве 
покращення гармонійного складу вихідної напруги. 
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Рисунок 4.114 – Паралельне вмикання інверторів напруги:  
а) структурна схема; б) спрощена схема для одної фази;  
в), г) схеми заміщення на інтервалі модуляції 
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Рисунок 4.115 – Осцилограми напруги окремого АІН, результуючої напруги  
та зрівнювального струму у вихідній фазі АІН 
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Останнє обумовлено тим, що завдяки зсуву за фазою модуляційні складо-
ві напруги АІН uФАІН (із частотами (mf±j), (2mf±j), (4mf±j)…)  утворюють симет-
ричну трифазну систему і у результуючій напрузі відсутні.  
У спектрі результуючої напруги залишаються лише складові, що утво-
рюють нульову послідовність (кратні трьом – (3mf±j)), про що свідчить спектр 
напруги на рисунку 4.116. 
Зсув імпульсів напруги АІН за фазою призводить до появи зрівнювальних 
струмів між інверторами iЗР, що оминають коло навантаження. У спектрі зрів-
нювального струму присутні гармоніки, що обумовлені дією гармонік напруги 
АІН, які відсутні у результуючій напрузі. Їх значення не залежить від опору на-
вантаження. Таким чином, визначення амплітуди цих струмів можна здійснити 
у режимі холостого ходу, коли навантаження відсутнє. 
 
 Розглянемо випадок, коли три АІН живляться від спільного джерела 
постійного струму. При імпульсному характері напруги на реакторах можна 
вважати, що струм у них впродовж дії імпульсу змінюється за лінійним зако-
ном. У разі використання ШІМ імпульси напруги АІН мають коефіцієнт запов-
нення γ. Максимальна амплітуда пульсацій струму при використанні модулюю-
чої напруги трикутної форми симетричної відносно нуля має місце при γ = 0,5 
(див. п. 3.2.1). Це відповідає часу, коли 1-ша гармоніка напруги плеча АІН (на-
пруга завдання) близька до нулю (рис. 4.115). Тривалість імпульсу напруги АІН 
(вихід підключено до позитивного виводу джерела) при цьому становить 
                           а)                                                               б) 
 
Рисунок 4.116 – Спектри напруги: а) фази АІН; б) результуючої напруги 
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)f/(/Tt MM 212 ==∆  (ТМ та fM – відповідно, період та частота модуляції). При-
рощення струму у реакторі з індуктивністю L за час ∆t за напругою на ньому UL 
становить )Lf/(UI MLЗР ⋅⋅=∆ 2 . Амплітуда пульсацій відносно нуля, відповід-
но, вдвічі менша 
 )Lf/(UI MLЗРm ⋅⋅= 4 .                                                 (4.77) 
 
У разі з’єднання трьох АІН за рахунок зсуву імпульсів напруги АІН на 
третину ТМ на інтервалі ∆t (для першого АІН)  виникають три стани, коли:  
– виходи першого та другого АІН підключено до позитивного виводу 
джерела, а вихід третього до негативного (схема заміщення на рисунку 4.114,в); 
– вихід першого АІН підключено до позитивного виводу джерела, а вихо-
ди третього та другого до негативного (схема заміщення на рисунку 4.114, г); 
– виходи першого та третього АІН підключено до позитивного виводу 
джерела, а вихід другого до негативного (схема заміщення аналогічна рисунку 
4.114, в). 
Відповідні значення напруги на реакторі першого АІН становлять Ud/3, 
2Ud/3, Ud/3 (Ud – напруга джерела). Середнє значення напруги на реакторі на ін-
тервалі ∆t становить  
94 /)U(U dL = .                                                            (4.78) 
 
Очевидно, що амплітуда пульсацій зрівнювального струму визначається 
частотою модуляції та індуктивністю реактора. Значення L обмежено падінням 
напруги ∆U для першої гармоніки струму АІН, що не перевищує Ф(1)U/Uc ∆=  
(UФ(1)=КUd – перша гармоніка вихідної фазної напруги, К – коефіцієнт перетво-
рювання АІН за напругою) для максимального значення струму IMAX. Отже,   
  
MAX
d
I
UKcL
⋅
⋅⋅
=
ω
,                                                (4.79) 
 
де ω – кутова частота першої гармоніки вихідної напруги АІН. 
 Значення частоти модуляції можна визначити за умови обмеження амплі-
туди пульсацій зрівнювального струму відносно амплітуди вихідного струму 
АІН ( MAXMAXm II 2= ) MAXmmЗРЗР I/I*I = . Згідно з (4.77), (4.78), (4.79) отримуємо 
 
 
ЗР
M
*IKc
f
⋅⋅⋅⋅
=
29
ω
.                                          (4.80) 
 
 Для дворівневого АІН з попередньою модуляцією третьою гармонікою 
або за векторної ШІМ dUU 707,0Л(1) = , стосовно фазної напруги 
408,03/707,0 ==K . Якщо с =0,05 (5%) і значення 1,0* =ЗРI (10 %) значення 
частоти модуляції становить fM =12095 Гц (за частоти вихідної напруги 50 Гц). 
 При з’єднанні  двох дворівневих АІН зсув модулючої напруги АІН ста-
новить π. При цьому на інтервалі ∆t вихід першого АІН підключено до позити-
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вного виводу джерела, а вихід другого до негативного, відповідно 2/UU dL =  і 
значення 
ЗР
M
*IKc
f
⋅⋅⋅⋅
=
28
ω
 дещо вище. Гірше і гармонійний склад резуль-
туючої напруги – для uФН THD =40 %. 
При з’єднанні  трьох трирівневих АІН для інтервалу ∆t, що відповідає 
максимальній амплітуді пульсацій (при використанні модулюючої напруги 
трикутної форми, яка зміщена відносно нуля, значенню γ = 0,5 відповідає 1/2 
амплітуди завдання) отримуємо такі ж стани схеми і значення напруги на реак-
торі. Проте значення К вдвічі більше, і при тій же вихідній напрузі значення fM 
вдвічі менше (за с=0,05 і 1,0* =ЗРI ).  
За тієї самої частоти модуляції можна зменшити амплітуду пульсацій 
струму або індуктивність реактора. Суттєво покращується і гармонійний склад 
вихідної напруги. Осцилограма вихідної напруги на фазі окремого трирівневого 
АІН та результуючої напруги при з’єднанні трьох трирівневих АІН подана на 
рисунку 4.117 за синусоїдальної ШІМ з коефіцієнтом модуляції за амплітудою 
µ=1 і частотою модуляції 2 кГц. При цьому для результуючої напруги 
THD=11,5 % (кількість рівнів 25), для окремого АІН THD = 27,5 % (кількість 
рівнів 9). 
   
Живлення трьох АІН від окремих ізольованих джерел постійного струму 
Напруга, що формується фазами АІН утворює симетричну трифазну систему і 
може розглядатися відносно певної нейтральної точки (при симетричному на-
вантаженні співпадає з його нейтраллю), тобто напруга фази навантаження ви-
значається як сума фазної напруги окремих АІН 
m
u
u
m
i
Фi
ФН
∑
=
=
1
. При цьому в ній 
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Рисунок 4.117 – Осцилограми напруги окремого АІН, 
 результуючої напруги та зрівнювального струму у вихідній фазі 
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присутні основна гармоніка та модуляційні складові, кратність частоти яких 
(3mf ± j). Інші модуляційні складові з частотами (mf±j), (2mf±j), (4mf±j), … виді-
ляються на реакторі. Таким чином, струм вихідного реактора 
L
ФНФi
L X
uui −=  по-
ряд із основною (першою) гармонікою містить відповідні модуляційні складові, 
що визначають зрівнювальний струм. Він не залежить від навантаження і ви-
значається спектром напруги АІН. Амплітуда гармонік визначається коефіцієн-
том модуляції за амплітудою µ. Так, згідно з рисунком 4.116, а амплітуда 38-ї 
(mf -2) гармоніки напруги становить g = 32 % відносно основної гармоніки. Із 
зменшенням µ її амплітуда дещо збільшується, так за µ=0,5 амплітуда 38-ї гар-
моніки становить 19 %.  
      Відповідне значення амплітуди гармоніки зрівнювального струму становить 
Lk
Ug
I )(m)k(m
⋅⋅
⋅
=
ω
1
, 
де k – порядок гармоніки. 
 Якщо визначити L згідно з (4.79), відносне до амплітуди струму основної 
гармоніки струму АІН (ImMAX) 
ck
g
*I )k(m
⋅
= . Оскільки амплітуда 42-ї гармоніки 
напруги приблизно така ж (79-ю та 81-ю гармоніками, напруга яких 18 % за 
вдвічі більшою частотою – нехтуємо), можна прийняти значення відносної ам-
плітуди зрівнювального струму  
 
ck
g
*I
⋅
= 2ЗР .                  (4.81) 
 
Якщо с=0,05 (5 %) і значення 
10,*I ЗР = (10 %) значення частоти 
модуляції становить fM =50k=6400 Гц 
(за частоти вихідної напруги 50 Гц). 
Порівняно із використанням спіль-
ного джерела частота майже в двічі 
менша. 
Ще кращі показники мають місце у 
разі використання трирівневих АІН з 
окремими джерелами постійного 
струму. Спектр напруги фази трирів-
невого АІН за fM =2000 Гц подано на 
рисунку 4.118. При цьому амплітуда 
35-ї (45-ї) гармоніки становить 10,5 
%, амплітуда 39-ї (49-ї) гармоніки 
становить 7,5 %, амплітуда 33-ї (47-ї) гармоніки становить 3,5 %. У першому 
наближенні (нехтуємо фазами гармонік) маємо значення g=0,215 (результуюча 
Рисунок 4.118 – Спектри напруги фази  
трирівневого АІН 
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амплітуда 35-ї, 39-ї, 33-ї гармонік) проти значення g=0,32 для дворівневого 
АІН, що в 1,5 рази менше.  
Оскільки для трирівневого АІН коефіцієнт перетворювання за напругою 
(К) в два рази більше, значення відносної амплітуди зрівнювального струму 
згідно з (4.81) зменшується в три рази. 
Таким чином, при паралельному з’єднанні АІН і однаковому гармонійно-
му складі вихідної напруги кращі показники досягаються, якщо АІН отримують 
живлення від окремих ізольованих джерел постійного струму. Це має місце, 
наприклад, у разі використання багатофазних схем випрямлення, що забезпечує 
відповідний стандартам гармонійний склад струму, який споживається з мережі 
живлення змінного струму. Більш ефективним також є використання трирівне-
вих АІН як для покращення якості вихідної напруги, так і для зменшення інду-
ктивності реакторів. 
 
4.3.6.2 Каскадні схеми з вихідним підсумовуючим трансформатором 
 
Розглянуті вище рішення можна використовувати при безпосередньому пі-
дключенні двигуна змінного струму, або при наявності проміжного підвищую-
чого трансформатора (наприклад, у схемі двотрансформаторного перетворюва-
ча частоти - п. 6.1.1). Наявність проміжного трансформатора, що підвищує, 
характерна і для енергетичних пристроїв, наприклад, вітроенергетичної устано-
вки з низьковольтними генераторами. Стабілізація і регулювання напруги здій-
снюється в ланці постійного струму з подальшим перетворенням у змінний 
струм за допомогою АІН на вході підвищуючого трансформатора. Використан-
ня каскадного БАІН з паралельним включенням трирівневих АІН (ТАІН) також 
забезпечує функціонування системи при відключенні одного з інверторів. Крім 
того, потужність ділиться між ТАІН, що дозволяє уникнути паралельного 
з’єднання ключів ТАІН при одночасному поліпшенні якості вихідної напруги. 
Розглянемо варіант каскадного БАІН з вихідним підсумовуючим трансфо-
рматором, схема силових кіл якого наведена на рисунку 4.119.  
Особливість даного рішення в тому, що передбачається одночасна (пара-
лельна) робота декількох (n) інверторів на загальний трансформатор при вико-
Рисунок 4.119 – Схема силових кіл БАІН 
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ристанні n незалежних комплектів первинних обмоток. Для аналізу принципу 
реалізації БАІН використовуємо схему заміщення (рис. 4.120) із спільним кон-
туром намагнічування Z0. Магніторушійні сили (МРС) ідентичних обмоток, що 
розміщені на одному стрижні осердя трансформатора, підсумовуються - тобто 
0
1
2321 iiiii aaa +=++ . 
ЕРС еа створюється спільною дією фазної напруги всіх інверторів. Пред-
ставимо фази ТАІН як джерела ЕРС еаi=uai. Напруга в контурі, що намагнічує, 
відповідно до методу вузлової напруги  
 
2H0n21
anna2a
...
  u...u u
u
γγγγγ
γγγ
+++++
+++
=
211
0 ,                                      (4.82) 
 
де 
11
21
1
jXRn +==== γγγγ  – провідність фази первинної обмотки  
0
0
1
Z
=γ  – провідність контуру, що 
намагнічує, 
H
H ZjXR ++= 21212
1γ  – провід-
ність вихідного кола.  
Приведемо параметри обмоток до 
первинної обмотки, тоді для вихі-
дної обмотки Х12=n
2Х2 (n=U1/U2). 
Виходимо з даних досліду КЗ, ко-
ли коротке замикання має місце 
для всіх первинних обмоток. Тоді 
HOM
HOMk
HOM
HOMk
k I
Uu
I
UuZ
1
1
2
2
== , 
 еквівалентний опір первинних 
обмоток Z1Э=Z1/n. Приймаємо, що  
Z1Э=Z12=Zk/2, тоді опір первинної 
обмотки  Z1=nZ12. Із урахуванням 
цього γ2=nγ.  Якщо нехтувати γ0, 
отримуємо  
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Рисунок 4.120 – Схема заміщення фази 
підсумовуючого трансформатора 
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Розглянемо трансформатор з uk=10 %, при цьому для номінального наван-
таження 
k
H
Z
Z
 складе приблизно 9. Тоді при n = 2 отримуємо  105,2
  )u( a21
0
+
=
auu
 
(для першої гармоніки U0(1)=0,95U(1)).  
У режимі холостого ходу  
2
1
0
  )uu(
u a2a
+
= . 
Із (4.83) витікає, що напруга в контурі, що намагнічує, і, відповідно, на ви-
ході трансформатора визначається сумою вихідної фазної напруги ТАІН, як і в 
каскадних МПЧ із послідовним з’єднанням інверторів. За використання синусо-
їдальної ШІМ із достатньо високою частотою fМ модулюючої напруги спектр 
вихідної напруги ТАІН містить основну (першу – f) і вищі гармоніки в смузі  
частот із центрами, кратними частоті модуляції mf=fМ/f, 2mf, 3mf, і т.д. Викорис-
тання трансформатора, що підсумовує, передбачає максимальне послаблення у 
вихідному струмі ТАІН постійної і низькочастотних гармонік, що може бути 
досягнуте за повної симетрії позитивної і негативної півхвиль вихідної напруги 
фаз ТАІН і використанням високої fМ.  
Для поліпшення гармонійного складу u0 за однакової напруги завдання рі-
зних ТАІН доцільно використовувати для них зсув модулюючої напруги за  фа-
зою на кут 
n
piγ 2= . При двох ТАІН piγ = . Вищі гармоніки напруги ТАІН у 
смузі частот із центрами, кратність яких непарна, змінюються в протифазі, і ві-
дсутні у вихідній напрузі трансформатора. У той же час, останні гармоніки  пі-
дсумовуються, але їх відносне значення залишається незмінним. Таким чином, 
THD знижується практично удвічі, а еквівалентна частота модуляції подвою-
ється. Кількість рівнів у результуючій напрузі u0 при цьому N=17.  
Струм у первинній обмотці трансформатора  
1
01
1 Z
uui a −= . 
Гармоніки струму 
2
1
2
1
01
1 )kX()R(
UU
I )k()k(a)k(
+
−
= .  
Таким чином, струм первинної обмотки містить основну і вищі гармоніки 
в смузі частот із центрами, кратність частот яких непарна (в u0 вони відсутні). 
Вищі гармоніки струму первинних обмоток змінюються в протифазі, і у вихід-
ному струмі відсутні. Струм, обумовлений дією цих гармонік за аналогією з па-
ралельним з'єднанням АІН, назвемо зрівняльним. Значення зрівняльного стру-
му практично не залежить від навантаження. У струмі, що намагнічує, і струмі 
вторинної обмотки високочастотні складові мінімальні, і не здійснюють істот-
ного впливу на потужність втрат у сталі. У той же час, наявність високочастот-
них складових струму первинних обмоток обумовлює збільшення діючого зна-
чення струму і втрат енергії на нагрівання обмоток, інший чинник збільшення 
втрат – витіснення струму на поверхню провідників високочастотними складо-
вими. Амплітуди високочастотних гармонік струму визначаються частотою мо-
дуляції fМ  і індуктивністю первинної обмотки L1.  
Гармоніка струму первинної обмотки з кратністю k (активним опором об-
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мотки нехтуємо) 
knZ
UU
I
k
)()k(
)k(
2
1
= , 
 
де U(1) – діюче значення першої гармоніки, U(k) – відносне значення  гармо-
ніки напруги фази з кратністю k.  
Відповідно до визначення досвіду КЗ  
k
)(k
HOM Z
Uu
I 11 = .  
За одночасного включення всіх обмоток струм однієї первинної обмотки  
k
)(kHOM
HOM
nZ
Uu
n
II 1111 == . 
 Відносне значення найбільшої гармоніки струму: 
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 У спектрі напруги фази ТАІН (рис. 4.118) за частоти модуляції fM=2000 Гц 
найбільшими є гармоніки в смузі частот із центром mf=40 – максимальне зна-
чення складає U(35)=U(45)=10,5 % від першої гармоніки U(1) (у тій же смузі час-
тот (рис. 4.118) маємо амплітуди гармонік напруги U(39)=U(41)=7,5 % і 
U(33)=U(47)=3,5 %). Обмеження значення найбільшої гармоніки струму на рівні 
10 % досягається вже за uk=6 %.  
Для ефективного придушення зрівнювального струму без підвищення uk 
слід підвищувати значення fM в три і більше разів. 
 
Каскадні  схеми з послідовним з’єднанням інверторів за колом 
постійного струму при загальному джерелі  живлення 
 
У вітроенергетиці для генераторів середньої напруги (3,3-10 кВ) з постій-
ними магнітами та випрямлячем доцільно використання n низьковольтних АІН, 
що за колом постійного струму з’єднані послідовно. Кожний АІН має у колі по-
стійного струму підвищуючий імпульсний перетворювач для стабілізації на-
пруги. Вихідні кола АІН мають реактори і через окремі двохобмоткові або під-
сумовуючі трансформатори підключено до мережі змінного струму. При цьому 
використовуються принципи, що розглянуто вище. Це рішення при потужнос-
тях у декілька  МВт за рахунок підвищення напруги генератора дозволяє значно 
зменшити струм, що спрощує передавання енергії до перетворювача.    
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4.3.7 Асиметричні каскадні схеми  багаторівневих інверторів 
 
Згідно зі стандартами [5] значення THD вихідної напруги інвертора повин-
но не перевищувати 8 %, що за використанням ШІМ у каскадних схемах відпо-
відно (п. 4.3.2.4) досягається за А≥6, тобто при 6 АІН у вихідній фазі БАІН. 
Трифазний  БАІН при цьому має 18 АІН з ізольованими джерелами живлення, 
що тягне за собою значні втрати енергії в силових колах. 
Покращити показники БАІН при зменшенні кількості ключів на рівень ви-
хідної напруги, спрощенні вхідних кіл і зниженні втрат енергії дозволяє прин-
цип асиметрії. Принцип асиметрії [39] передбачає використання в схемі БАІН 
АІН із різною напругою джерел постійного струму (ДПС), що кратна мінімаль-
ній напрузі, відносне значення якої приймаємо U1=1 (у подальшому використо-
вуються відносні значення напруги – відносні одиниці в.о.).  
Початкова умова – формування напруги фази uФБАІН у вигляді східчастої 
кривої з постійним кроком квантування, що дорівнює 1. При цьому напруга 
∑
=
=
n
j
jФБАІН )t(u(t)u
1
, де uj(t) – напруга відповідного АІН, n – кількість АІН. Кіль-
кість рівнів напруги uФБАІН за максимального її значення N=1+2sn, де ∑
=
=
n
j
jn Us
1
 
– сума відносних значень напруги ДПС. Кратність напруги ДПС може бути 
будь-якою, але є і обмеження. Граничне значення напруги ДПС АІН 
12 1 += −nn sU . 
За мінімальної кількості АІН на фазу n=2 вибір кратності обмежений зна-
ченнями U1:U2=(1:1; 1:2; 1:3), які є базовими у разі збільшення n.  
Можливі кратності напруги за n=3: U1:U2:U3=1:1:{1, 2, 3,…5}, Nmax=15; 
U1:U2:U3=1:2:{1, 2, 3,…7},  Nmax=21; U1:U2:U3=1:3:{1, 2, 3,…9}, Nmax=27.  
Кратність напруги за n=4 (виходимо з граничного для n=3 значення напру-
ги):  U1:U2:U3:U4=1:1:5:{1, 2, 3,…15}, Nmax=45; U1:U2:U3:U4=1:2:7:{1, 2, 
3,…21}, Nmax=63; U1:U2:U3:U4=1:3:9:{1, 2, 3,…27}, Nmax=81. 
Логіка визначення кратності зберігається і за більших значеннях n.  
Асиметрія напруги дозволяє перенести навантаження на ДПС з більшою 
напругою, кількість перемикань АІН із збільшенням напруги знижується.  
Аналіз почнемо з аналізу базових кратностей (при n=2). 
Кратність 1:1. Ніяких проблем не виникає за використанням багаторівневої 
ШІМ із зсувом модулючої напруги за фазою або вибірковому формуванні із за-
даним гармонійним складом із зсувом за основною гармонікою (п. 4.3.2.2). 
Кратність 1:2. Виходимо з того, що використовується квантування заданої 
синусоїди uЗАД=Asinθ за рівнем з відпрацьовуванням похибки методом ШІМ 
АІН1 з мінімальною напругою. При 1ssin 1
1
1j2
==∑=>=
−
−
=
n
n
jKBЗАД UUAu θ  )A( 3≤  
включається АІН2, його напруга u2 має прямокутну форму (рис. 4.121). Заван-
таження ДПС визначається активною потужністю відповідного АІН, тобто 1-ю 
гармонікою його вихідної напруги )](cos[sin4 111 A
sUU nn)mn( −
−
=
pi
. Різниця напруги 
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u1=uЗАД –u2 відпрацьовується АІН1 методом ШІМ. На інтервалі значень А (1,11, 
2,35) Um2(1) більше А (рис. 4.122), тобто активна потужність, що передається 
АІН2 у навантаження більше, ніж потребується, її надлишок (∆Р) повертається 
в мережу АІН1 і його джерело постійного струму (ДПС) повинно мати двобічну 
провідність. Таким чином, має місце даремна циркуляція енергії (∆Р) між АІН і 
їхніми вхідними колами і, відповідно, додаткові втрати енергії.  
Зміну режиму АІН1 можна виключити:  
а) використанням на другому рівні напруги фази БАІН ШІМ для обох АІН, 
АІН2 відпрацьовує методом  ШІМ напругу  Asinθ-1, напруга АІН1 доповнює 
напругу uФБАІН до 1 на інтервалах, де напруга АІН2 дорівнює нулю і її поляр-
ність завжди співпадає з полярністю напруги uЗАД. Однак це підвищує втрати 
енергії на перемикання ключів і є неефективним;  
б) використанням квантування за рівнем (Um2(1)КВ  на рис. 4.122), коли на-
пруга АІН1 u1=1 при => 1KBЗАД U|u| 0,5, 2,5, а u2=2 за => 2KBЗАД U|u| 1,5.  
За кратності напруги U2:U1=3:1 застосування ШІМ і квантування не ви-
ключає циркуляцію енергії, оскільки для отримання другого рівня напруги 
uФБАІН полярність напруги АІН1 протилежна полярності напруги uЗАД. 
За трьох АІН на фазу збільшення напруги АІН3 Un при незмінному 
1
1
−
−
=
== ∑ n
n
1j
jKB sUU  призводить до збільшення амплітуди її першої гармоніки 
Umn(1) і в процес циркуляції енергії поряд із АІН1 і АІН3 залучається ДПС і дру-
гого АІН2. Це можна виключити, якщо 
 
1)]5,0(cos[sin4 11
1
≤−
+
=
−
−
n
n
nn s
s
sUU
)mn(
µ
µpi  ,                                   (4.84) 
 
де nnn Uss += −1 . 
Умова (4.84) виконується, якщо 21 += −nn sU . З урахуванням цього ряд гра-
ничних кратностей  1:1:4, 1:2:5, 1:3:6.  
A 
A 
U2m(1) 
U2m(1)KB 
Рисунок 4.122 – Завантаження 
АІН за кратності 1:2 
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Рисунок 4.121 – Формування  
напруги за кратності 1:2 
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Питання виключення циркуляції енергії може бути вирішено різними ме-
тодами, проте існують і інші проблеми: 
– За однакового вихідного струму АІН збільшення напруги ДПС причиняє 
пропорційне збільшення потужності і, відповідно, складових струму первинної 
обмотки трансформатора, що визначаються цим ДПС. Це робить неефективним 
використання багатофазних схем випрямлення (БСВ) для АІН у фазі асиметри-
чного каскадного БАІН. Використання БСВ ефективно тільки при міжфазній 
компенсації вищих гармонік, для АІН у фазах БАІН одного рівня напруги. Од-
нак при цьому має місце лише часткова компенсація низькочастотних гармонік 
(п. 4.2.4.2); 
– Використання високовольтних ключів з підвищеними втратами енергії 
припускає мінімальну кількість їх перемикань. 
Проблемним для виготівників є питання використання в одному пристрої 
напівпровідникових приладів різного класу напруги, що характерно при вико-
ристанні кратності напруги 1:2:3, 1:2:4 і т.п.. 
Розглянемо, як вирішуються ці питання для кратності  1:1:4, коли  викори-
стовуються тільки дві напруги та типа ключів. За кількістю рівнів напруги при 
трьох АІН на фазу, це рішення еквівалентне схемі БАІН з шістьма АІН на фазу. 
Кратність 1:1:4. Розв'язуються задачі перерозподілу завантаження АІН для ви-
ключення циркуляції енергії і забезпечення мінімуму перемикань ключів АІН3.  
Максимальна відносна амплітуда 1-ї гармоніки напруги фази БАІН (за ше-
сти рівнів в його напівхвилі) за використанням модуляції напруги завдання 3-ю 
гармонікою складає А=6·1,15=6,9 (один рівень відповідає напрузі U). При вихі-
дній напрузі 6 кВ значення U=710 В, 4U=2840 В (при напрузі 6/√3 кВ і 
з’єднанні фаз навантаження в «∆», значення U=410В, 4U=1640В). Однакові на-
пруги АІН1,2 припускають ідентичний принцип формування їх напруги. При 
цьому задана напруга иЗАД=Asinθ формується як сума напруги u3 АИН3 (вмика-
ється при иЗАД>2) і uО=(u1+u2)=(иЗАД - u3) (рис. 4.123), яка відпрацьовується ме-
тодом ШІМ із напруги джерел постійного струму ДПС1,2. При цьому наванта-
ження ДПС1,2 ділиться порівну.  
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Рисунок 4.123 – Принцип  
формування напруги фази БАІН 
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Рисунок 4.124 –  Залежність 
U3m(1)=f(A) 
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Активна потужність ДПС визначається 1-ю гармонікою вихідної напруги 
відповідного АІН. Амплітуда 1-ї гармоніки напруги u3 
1)1(3 cos
44 θ
pi
⋅
=mU ( Аarcsin
2
1 =θ ), для uО )(m)(оm UАU 131 −= . Залежність  
U3m(1)=f(A) наведена на рисунку 4.124. З неї витікає, що при 2,2<А<4,7 значення 
U3m(1)>A, тобто виникає циркуляція енергії між АІН1,2 і АІН3, а ДПС1,2 змі-
нюють напрям передавання енергії.  Таким чином, необхідно вирішити два за-
вдання: перерозподілити завантаження АІН із метою виключення циркуляції 
енергії між АІН і забезпечити мінімум перемикань ключів АІН3. 
Мінімум перемикань АІН3 досягається у разі використання модуляції на-
пруги завдання третьою гармонікою (рис. 4.125), коли напівхвиля напруги и3 
формується з одного (А3<0)  або двох імпульсів (А3>0).  
 Значення А3 визначається з умови АcosU )m( ≤
⋅
= 113
44 θ
pi
. За умови U12m(1)=0 
відповідний кут )Aarccos(
161
piθ = . З іншого боку, 2sin(3sin 1311 =+= )AAuЗАД θθ .    
Звідси амплітуда третьої гармоніки 
 
 )sin(
AA
1
1
3 3
sin2
θ
θ−
= .                                                 (4.85) 
  
Для виключення впливу зміни параметрів необхідно передбачити запас за 
першою гармонікою для АІН1 і АІН2. За умови U12m(1)=0,05 відповідний кут 
)
16
)05,0(
arccos(1
piθ −= A . Рішення з U12m(1)>0,05 в області значень А=2,31-2,75 
можна досягти  використовуванням модуляції 3-ю і 9-ю гармоніками               
(п. 4.3.2.3). При цьому напруга завдання )sin(A)AAuЗАД θθθ 9sin(3sin 931 ++= . 
Введення 9-ї гармоніки призводить до деформації форми uЗАД1 (рис. 4.126) і по-
яви додаткових перемикань АІН3. Моменти перемикання (θj) визначаються 
розв’язанням рівняння 
   а)                                                      б) 
Рисунок 4.125 – Принцип модуляції 3-ю гармонікою: А3<0 (а), А3>0 (б) 
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29sin(3sin 93 =++ )sin(A)AA θθθ .                                         (4.86) 
 
При відліку θ від 0 до π/2 маємо ряд рішень (до 5) для (4.86) при цьому не-
парним значенням j відповідають ділянки наростання uЗАД1 (рис. 4.126), а пар-
ним ділянки убування. Тоді  )coscoscoscos(cos16 54321)1(3 θθθθθpi +−+−=mU . 
Значення амплітуд модулюючих гармонік і частота перемикань АІН3 відносно 
основної гармоніки f3/f наведені в таблиці 4.21. Для решти значень А в діапазоні 
А=0÷6 модуляція відсутня. При 
А>6 використовується перемоду-
ляция 3-ю гармонікою. Для 
АІН1,2  використовується одно-
полярна ШІМ. Модулюючі на-
пруги – двополярні, мають три-
кутну форму, зсунуті одна щодо 
другої на четверть періоду. При 
цьому модулюючі напруги в ін-
ших фазах БАІН зсунуті на тре-
тину періоду. Це дозволяє під-
вищити частоту модуляційних 
складових вихідної напруги 
БАІН в 4 рази (4mf). 
 
 
Таблиця 4.21 – Значення модулюючих гармонік за кратності напруги 1:1:4 
 
А 4,7 4,6 4,4 4,2 4 3,8 3,6 3,4 3,2 
А3 -0,03А -0,04А -0,08А -0,13А -0,17А -0,21А -0,25А -0,33А -0,42А 
А9 0 0 0 0 0 0 0 0 0 
f3/f 1 1 1 1 1 1 1 1 1 
  
А 3 2,8 3 2,8 2,6 2,4 2,2 
А3 -0,55А -1А 0,15А 0,15А 0,15А 0,15А 0,03А 
А9 0 0 1,4 1,2 1 0,8 0 
f3/f 1 1 3 3 3 3 1 
 
Осцилограми напруги фази БАІН, фази навантаження і вихідного струму 
наведені на рисунку 4.127 за А=6,9, частоті модуляції 900 Гц, з урахуванням 
усіх гармонік  THD=6 %. У таблиці 4.22 наведені результати гармонійного ана-
лізу вихідної напруги, при цьому значення THD визначалося з урахуванням 200 
гармонік, зваженого THDW з урахуванням 103 гармонік. 
 
Таблиця 4.22 – Гармонійний склад вихідної напруги при кратності 1:1:4 
А 6,9 6 5 4 3 
THD, % 5,12 6,77 8,47 11,65 15,86 
THDW, % 0,068 0,092 0,174 0,3 0,38 
Рисунок 4.126 – Принцип модуляції  
третьою і дев’ятою  гармонікою  
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Максимальне значення А=6,9 при використанні модуляції 3-ю гармоні-
кою (перемодуляция). Використання перемодуляции призводить до істотного 
зменшення кількості перемикань ключів АІН, тому розглянемо більш напруже-
ний режим синусоїдальної ШІМ за А=6. Що стосується АІН3, то перемикання 
його здійснюється з частотою основної (1-ї) гармоніки,  додаткові перемикання 
мають місце за А<2,6, у разі відповідного зниження частоти основної гармоні-
ки. Струм у ключах має імпульсний характер. Замінимо імпульсний струм тра-
нзистора безперервною функцією, значення якої на періоді модуляції  визнача-
ється відносною тривалістю вмикання транзистора  iVT=γi  (при однополярній 
ШІМ і використанні модулюючої напруги трикутної форми симетричної щодо 
нуля  коефіцієнт заповнення імпульсів )1(5,0 iПγγ += , γПі  – функція, що визначає 
закон зміни напруги АІН1 і АІН2  u1 на відповідному інтервалі часу). Закон 
зміни u1 при 2≤θsinA  (рис. 4.123) визначається, як θsin5,01 Au =  (граничне 
значення )
A
arcsin( 21 =θ  відповідає перемиканню АІН3 із нульового стану). Пі-
сля перемикання АІН3 для позитивної напівхвилі вихідної напруги 
)4sin(5,01 −= θAu , для негативної напівхвилі )4sin(5,01 += θAu . Тоді 
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pi
θϕθγ
pi
dd ПП )sin(5,012
I)sin()I1(5,0
2
1I iHmHmiVT1СT . (4.87) 
 
При 1θϕ <  середнє значення струму у відповідності до  (4.87)  
           
-4000
-2000
0
2000
4000
           
-5000
0
5000
0.04     0.05     0.06 
-200
0
200
Рисунок 4.127 – Осцилограми напруги фази БАІН, фази навантаження 
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При 1θϕ >  одержуємо такий же вираз. У результаті розрахунку (cosφ = 0,9) 
одержуємо IVT1CP = 0,226IHm. Середнє значення напівхвилі вихідного струму 
pi
Hm
HCP
II = . З урахуванням цього для зворотного діода 
VT1CP
Hm
VD2CP I
II −=
pi
=0,093IHm. Діюче значення струму VT1 
∫
+
−+=
ϕpi
ϕ
θϕθγ
pi
dП )(sinI)1(25,02
1I 222iVT1 Hm  .     
Отримати зручний для практичних розрахунків діючого значення струму 
аналітичний вираз не виявляється можливим. Розрахункові значення відносних 
значень струмів транзистора і діода наведені в таблиці 4.23 за різних значень 
cosφ. Для розрахунку діючого значення струму транзистора можна використо-
вувати залежність 46,00014,0/ +−= ϕmII .  
АІН3 працює при мінімумі перемикань – при значеннях А=6,9÷2,8 викори-
стовується модуляція третьою гармонікою і частота перемикань АІН3 відпові-
дає основній гармоніці вихідної напруги (на рисунку 4.128 наведені осцилогра-
ми напруги і струмів ключів за А=6,9).  
 
Таблиця 4.23 – Відносні значення струмів ключів АІН 
Номер 
ключа 
cosφ=0,9 cosφ=0,8 cosφ=0,7 cosφ=0,5 
I/Im ICP/Im I/Im ICP/Im I/Im ICP/Im I/Im ICP/Im 
VT1 0,429 0,226 0,415 0,219 0,403 0,211 0,383 0,197 
VD2 0,257 0,093 0,279 0,1 0,296 0,107 0,321 0,121 
  
Розрахунок струмів ключів здійснюємо відповідно до рисунка 4.128. Від-
лік здійснюємо за синусоїдою струму фази БАІН. 
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Середнє значення струму VD2  CPVTmCPVD I
II 12 −= pi
. 
Діюче значення струму VD2  21
2
2 2
)I()I(I VTmVD −= . 
Середнє значення струму VD3  CPVTmCPVD I
II 43 −= pi
. 
Діюче значення струму VD3   24
2
3 2
)I()I(I VTmVD −= . 
Відносні значення струмів ключів при значенні напруги БАІН А=6 і 
cosφ=0,9  нвеадені в таблиці 4.24. 
 
Таблиця 4.24 – Завантаження ключів АИН3 за струмом 
Номер  ключа VT1 VD2 VD3 VT4 
I/Im 0,498 0,008 0,151 0,477 
ICP/ Im 0,317 0,00084 0,047 0,271 
 
Розрахунок ємності конденсаторів на вході АІН здійснюється згідно з ко-
ефіцієнтом пульсацій напруги. Для однофазного АІН (п. 4.2.4) визначальними є 
пульсації напруги, що обумовлені другою відносно частоти вихідної напруги 
гармонікою струму id (4.24). 
Друга гармоніка вхідного струму АІН обумовлена двома чинниками:  пер-
шою Um(1) і третьою Um(3) гармоніками вихідної напруги АІН. Відповідні скла-
дові визначаються виходячи з балансу миттєвої потужності як: 
Рисунок 4.128 – Напруга і струми ключів  АІН3 за А=6,9 і cosφ=0,9 
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де θ=ωt, φ – кут зсуву фаз між першими гармоніками вихідної напруги і 
струму АІН, U*m(1), U*m(3) – відносні значення амплітуди гармонік напруги, Im – 
амплітуда вихідного струму АІН (вважаємо його синусоїдальним). 
Значення результуючої амплітуди 2-ї гармоніки струму mm)(dm I*UI 132 2
1
=  
визначимо, виходячи із зсуву відповідних векторів на кут φ та –φ 
 
 ϕϕ 2231223113 cos)*U*U(sin)*U*U(*U )(m)(m)(m)(mm −++= . 
Відносне значення амплітуди другої гармоніки струму 132 2
1
m)(dm *U*I = . 
У виразі (4.24) є два параметри, які змінюються в процесі регулювання ча-
стоти і амплітуди вихідної напруги ω і  Idm(2). Вважаємо, що частота регулюєть-
ся пропорційно амплітуді вихідної напруги, тоді 
MAX
MAX
A
Aω
ω = . З урахуванням 
цього другу складову (4.24) перетворюємо до вигляду 
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2
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де С* –  відносне значення ємності. 
Значення С* у процесі регулювання А змінюється, що пов’язано зі зміною 
форми вихідної напруги АІН і значень амплітуди модулюючих гармонік. Мак-
симальні значення становлять С*1 = 0,866, С*3 = 0,64.  
Під час визначення ємності конденсатора на виході трифазного мостового 
випрямляча також варто враховувати шосту гармоніку випрямленого струму 
випрямляча (див.  п. 4.2.4). 
Для живлення АІН можливо використати комбіновану схему, за цього ви-
прямлячі ДПС1,2 (для АІН кожної фази) утворюють три однакових 12-фазних 
схем випрямлення, випрямлячі ДПС3 трьох фаз БАІН утворюють 18-фазну 
БСВ. Комбінуванням забезпечується додаткове придушення вищих гармонік 
вхідного струму, оскільки непригнічувані гармоніки для 12- і 18-фазних схем 
випрямлення мають різну кратність, тоді як перша гармоніка підсумовується. 
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Використання модуляції напруги завдання 3-ю та 9-ю гармоніками практи-
чно за всіх кратностях напруги дозволяє виключити циркуляцію енергії та здій-
снити перерозподіл завантаження АІН згідно напрузі ДПС за мінімальної кіль-
кості перемикань ключів АІН з найбільшою напругою. Так, згідно з амплітудою 
А9 (рис. 4.129) напруга u3 має до п’яти імпульсів у напівперіоді вихідної часто-
ти.  
Перерозподіл завантаження АІН згідно з напругою ДПС, наприклад, при 
кратності 1:3:6 дозволяє використовувати для АІН2 і АІН3  три випрямлячі з 
напругою 3U, що утворюють 18-фазну схему випрямлення. Це дозволяє забез-
печити потрібний гармонійний склад струму, що споживається з мережі змін-
ного струму. Для кратності напруги 1:3:6 на рисунку 4.129 наведені осцилогра-
ми напруги uФБАІН  і напруги навантаження uФН  за квантуванням за рівнем з 
модуляцією напруги завдання 3-ю і 9-ю гармоніками за А=5, у таблиці 4.25 ко-
ефіцієнт гармонік  (THD) напруги uФН. 
 
Таблиця 4.25 – Коефіцієнт гармонік напруги фази навантаження 
за кратності напруги 1:3:6 
 
А 11,5 11 10 9 8 7 6 5 4 3 2 1 
THD,% 2,27 2,64 3,145 3,92 4,3 4,4 5,91 6,93 8,94 10,9 17,6 36,3 
THDW,% 0,06 0,097 0,124 0,21 0,12 0,1 0,09 0,19 0,16 0,4 0,28 0,38 
 
 
При вихідній напрузі БАІН 6 кВ значення U=425 В, 3U=1278 В,     
6U=2556 В, тобто необхідно використовувати в АІН1÷АІН3 ключі на напругу, 
відповідно, 1,2 кВ,  (2,5÷3,3) кВ, (4,5÷6) кВ. 
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Рисунок 4.129 – Напруга фази
 
БАІН (uФБАІН)  
 
і навантаження (uФН)  при А=5 і кратності  1:3:6  
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4.3.8 Гібридні схеми багаторівневих інверторів 
 
Гібридні схеми  на базі трифазного БАІН [44] з каскадним включенням у 
вихідних фазах додаткових однофазних мостових АІН (ДАІН) слід розглядати 
як наступний крок із мінімізації силових кіл перетворювача. 
Це стосується вхідного кола і дозволяє  зменшити кількість ізольованих 
джерел постійного струму (ДПС) порівняно зі схемою асиметричного каскад-
ного БАІН. У разі використання у вихідних фазах «реактивних комірок»  (див. 
п.  4.3.9) кількість ДПС може бути зведена до мінімуму (при базовому трирів-
невому АІН (ТАІН) – одне ДПС, для чотирирівневого АІН (ЧАІН) – три). Це 
дозволяє застосовувати гібридні схеми в енергетиці, де визначальним є якість 
вихідної напруги. Найбільший ефект при цьому досягається з використанням 
принципу асиметрії. У подальшому розглянемо кратність напруги ДПС базово-
го БАІН і ДАІН 3:1. Це забезпечить чотири рівні напруги у напівхвилі резуль-
туючої напруги фази проти одного у схемі ТАІН.  
Схема фази гібридного БАІН на базі ТАІН з додатковим однофазним ін-
вертором наведена на рисунку 4.130. Як ДПС використовуються трифазні ви-
прямлячі (В). Основна проблема, яка підлягає рішенню під час реалізації розг-
лянутої схеми – виключення циркуляції енергії (п. 4.3.7) для забезпечення 
завдання  режиму роботи ДАІН з передачею енергії в навантаження. У іншому 
разі необхідно використовувати ДПС із двобічною провідністю.  
 
При кратності напруги 3:1 згідно з п. 4.3.7 доцільно використовувати 
квантування напруги завдання (uЗАД) за рівнем  при модуляції 3-ю та 9-ю 
гармоніками. Алгоритм реалізації для фази БАІН можна звести до наступного. 
Формуємо напругу uЗАД як суму відповідних гармонік. За допомогою компара-
тора  (порівняння з 0) одержуємо функцію sign(uЗАД). Перетворюємо uЗАД до од-
нієї полярності u1ЗАД = uЗАД·sign(uЗАД).  За допомогою набору компараторів порі-
внюємо u1ЗАД з рівнями квантування UКBi=0,5, 1,5, 2,5, 3,5. При u1ЗАД≥UКВі 
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Рисунок 4.130 –  Схема фази гібридного БАІН на базі ТАІН 
 із додатковим однофазним інвертором 
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напруга компаратора дорівнює 1, інакше 0. Позначимо напруги компараторів 
відповідно до рівнів квантування (U0,5, U1,5 і т.д.) тоді для напруги АІН: 
 
),)sign(uUUUU(Uu ЗАД,,,,, 53525151501 +∧−∧= ),)sign(uU(u ЗАД,513 3=             
).u(uuФБАІН 31 +=    
 
Сигнали керування ключами ТАІН і ДАІН формуються відповідно до u1 і 
u3. Методика розрахунку амплітуди модулюючих гармонік аналогічна методиці 
в п. 4.3.2.3. Для спрощення розрахунок виконано для значення  А3=0,15А. Ре-
зультати розрахунку А9 приведені в таблиці 4.26 для значень А=2,6÷4,6. 
 
Таблиця 4.26 – Відносне значення амплітуди А9 
A 4,6 4,4 4,2 4,0 3,8 3,6 3,4 3,2 3 2,8 2,6 
A9 0,1 0,35 0,5 0,5 0,95 1,05 1,35 1,32 1,2 1,35 1,4 
 
Максимальні значення відносної ємності (п. 4.3.7) конденсаторів ТАІН 
(С*3) і ДАІН (С*1) становлять С*3=0,1, С*1=0,29. За вихідної напруги 6 кВ зна-
чення U=1065 В, 3U=3195 В, тобто необхідно використовувати ключі на на-
пругу, відповідно  2,5 кВ, 6 кВ. У той же час, у схемі ТАІН при вихідній напрузі 
6 кВ 24,42/6 ==U  кВ, тому вони випускаються на напругу до 4,16кВ.  
Осцилограми напруги фази навантаження uФН, фази гібридного БАІН 
uФБАІН, фази ТАІН uФТАІН та АІН u1 при квантуванні за рівнем для значень А=4,6 
(THD=5,15 %, з урахуванням порядку гармонік до 200 THD200=4,9 %) та А=2,6 
(THD=13,36 %, THD200=12,3 %) наведені на рисунку 4.131.  
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Рисунок 4.131– Осцилограми напруги фази навантаження uФН, 
фази гібридного БАІН uФБАІН, фази ТАІН uФТАІН та АІН u1 
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Гібридний БАІН на базі ЧАІН. Напруга ДАІН U=1, відповідно, один рі-
вень напруги ЧАІН 3U=3. З урахуванням цього напруга фази БАІН може прий-
мати значення (щодо негативного виводу ДПС) від -1 до 10 (N=11). Для форму-
вання вихідної напруги можна використати квантування напруги завдання за 
рівнем при модуляції 3-ю та 9-ю гармоніками. 
Для симетрії завантаження елементів схеми напругу, що формується, розг-
лядаємо щодо штучної середньої точки, яка відповідає половині загальної на-
пруги ДПС чотирирівневого АІН (рис. 4.132), тобто (3+1,5)U=4,5U. Після дося-
гнення відповідного значення UКВi=0, 1, 2, 3, 4, 5 (кути θ0j=0, θ1j, θ2j, θ3j, θ4j, θ5j) 
здійснюється перехід на черговий рівень, якому відповідають змінні U0, U1, U2, 
U3, U4, U5. Напруга чотирирівневого АІН приймає значення 0, 3, 6, 9, чому від-
повідні логічні змінні М0, М1, М2, М3 (якщо U=0, М0=1, якщо U=3, М1=1, якщо 
U=6, М2=1, якщо U=9, М3=1). Напруга додаткового АІН:            
)(sign])()()([ 54332101 ЗАДuUUUUUUUu +∧−∧+∧−= . Тоді: 1302 SUUM ∧∧= ,  
133 SUM ∧= , 1301 SUUM ∧∧= , 130 SUM ∧=  (при sign(uЗАД)=1 S1=1, інакше 
S1=0). Сигнали керування ключів чотирирівневого АІН: 31 Mg = , 232 MMg ∨= , 
1233 MMMg ∨∨= , 015 MMg ∨= , 0124 MMMg ∨∨= , 06 Mg = . 
Рисунок 4.132 – Формування напруги фази гібридного БАІН на базі ЧАІН 
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Методика розрахунку амплітуди модулюючих гармонік аналогічна мето-
диці, що розглянута в п. 4.3.2.3. Максимальні значення відносної ємності (п. 
4.3.7) конденсаторів ЧАІН (С*31 – крайні ДПС, С*32 – середнє ДПС) і ДАІН 
(С*1) становлять С*1=0,76, С*31=0,164, С*32=0,068.  
Максимальне значення А = 6,4, при цьому THD = 4,18 %. При вихідній на-
прузі 6 кВ значення U=765 В, 3U=2295 В, тобто в ДАІН і ТАІН слід викорис-
товувати ключі на напругу, відповідно 1,7 кВ і 4,5 кВ. 
Гібридний БАІН на базі п’ятирівневого АІН (ПАІН). Напруга ДАІН 
U=1, відповідно, один рівень напруги ПАІН 3U=3. З урахуванням цього напру-
га вихідної фази БАІН змінюється (щодо нульового виводу ПАІН) від -7 до 7. 
За допомогою набору компараторів u1ЗАД порівнюється з рівнями квантування 
UКBi=0,5, 1,5, …, 6,5. Тоді для напруги ПАІН і ДАІН одержуємо: 
),)sign(uUUUUUUUU(Uu ЗАД,,,,,, ,,, 5654535151501 555452 +∧−∧+∧−∧=         
),))sign(uU(U(u ЗАД,, 54513 3 +=  ).u(uuФБАІН 31 +=  
Сигнали керування ключами ПАІН і ДАІН формуються відповідно до u1 і 
u3. Методика розрахунку аналогічна методиці, що розглянута вище.  
Осцилограми напруги фази навантаження uФН, фази гібридного БАІН 
uФБАІН, фази ПАІН uФПАІН та ДАІН u1 при квантуванням за рівнем для значення 
А=8 подані на рисунку 4.133. Для напруги навантаження THD=3,1 %, 
THD200=2,87 %. 
Максимальні значення відносної ємності (п. 4.3.7) конденсаторів ПАІН 
(С*31 – ДПС крайніх рівнів, С*32 – ДПС середніх рівнів) і ДАІН (С*1) становлять 
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Рисунок 4.133 – Осцилограми напруги фази навантаження uФН, 
фази гібридного БАІН uФБАІН, фази ПАІН uФПАІН та АІН u1 
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С*1=0,31, С*31=0,15, С*32=0,17. Максимальне значення А=8. При вихідній на-
прузі 6 кВ значення U=612 В, 3U=1837 В, тобто слід використовувати ключі на 
напругу, відповідно (1,2÷1,7) кВ, 4,5 кВ. 
 
4.3.9 Схеми з «реактивною коміркою» та послідовним силовим 
активним фільтром 
 
 Спрощення силових кіл БАІН при збереженні і навіть покращенні гармо-
нійного складу вихідної напруги можна досягнути у разі використання у схемі 
послідовних силових активних фільтрів (АФ) або «реактивних комірок» (РК). 
Як такі використовуються однофазні мостові АІН, що вмикаються у вихідних 
фазах БАІН. Ключі АІН розраховані на струм навантаження, а напруга може 
бути зменшена в три рази. Мета використання АФ і РК однакова, проте функці-
онування і ефективність дії різні. 
Силовий АФ відпрацьовує різницю між заданою напругою навантаження і 
напругою, що формується у навантаженні базовою схемою БАІН. Як  таку мо-
жна використати розрахункове значення напруги. 
РК не має джерела живлення і бере таку ж участь у формуванні вихідної 
напруги, як і базова схема БАІН тільки без передавання активної потужності у 
навантаження. При цьому вона забезпечує додаткові рівні у напрузі фази БАІН, 
завдяки чому і покращується  напруга навантаження. Використання у фазі 
БАІН  АІН1 (з мінімальною напругою) у режимі РК дозволяє виключити із вхі-
дних кіл БАІН три ДПС, конденсатор на вході АІН (РК) залишається. 
Схема БАІН на базі ТАІН із АФ. Розглянемо використання АФ для три-
фазної схеми трирівневого АІН [44]. Схема силових кіл така сама, як і у гібрид-
ного БАІН (рис. 4.130).  Кратність напруги джерел ТАІН і АФ становить 3:1. 
Напруга завдання для АІН у режимі АФ визначається як напруга помилки 
ФПРЗАДЗАД uuu −=
1
 (uЗАД – синусоїдальна напруга завдання (без врахування мо-
дулюючих гармонік, якщо вони використовуються), uФПР – прогнозоване (роз-
рахункове) значення напруги фази навантаження, що визначається роботою 
ТАІН). У цьому випадку використовується напруга фази навантаження, оскіль-
ки відносний крок її зміни дорівнює 1, у той час, як для напруги фази ТАІН цей 
крок складе 3, відповідно менше напруга помилки, яка відпрацьовується АФ за 
відносного значення напруги його ДПС U=1. 
Відповідно до імпульсів керування ключами ТАІН, які формуються шля-
хом порівняння заданої напруги uЗАД і модулюючої напруги трикутної  форми 
uТР1 та uТР2 (які симетричні відносно нуля), визначається напруга фази відносно 
нульової точки ТАІН (для фази а) 



≤−
≥+
=
.,0,3
,,0,3
2ЗАД
1ЗАД
0 ніякщоіuuякщо
ніякщоіuuякщо
u
TP
TP
a  
Напруга фази навантаження  (а) )uuu(uu cbaaФПРа 0000 3
1
++−= . 
При цьому  значення |u1ЗАД| змінюється в межах від 0 до 2 (див. рис. 4.134). 
Варто зазначити, що результуючі напруги у фазах навантаження, що утворю-
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ються трьома АФ фаз БАІН можуть приймати відносні значення 0, 1/3, 2/3, 1, 
4/3. Це виключає відпрацьовування u1ЗАД  без помилки і обумовлює наявність 
першої гармоніки вихідної напруги АФ u1(1). При цьому АФ беруть участь у пе-
редаванні енергії між БАІН і навантаженням. Таким чином, використовування 
активного фільтра без ДПС неможливо, причому фаза u1(1) і, відповідно, напрям 
передачі енергії може змінюватися. При цьому ДПС повинне мати двобічну 
провідність, однак його потужність порівняно з ТАІН незначна. 
Осцилограми напруги в схемі БАІН з активним фільтром за частоти вихід-
ної напруги 50 Гц наведені на рисунку 4.134. При цьому частота модуляції для 
ТАІН становить 1050 Гц. Коефіцієнт гармонік для uФПР THD=27 % (з урахуван-
ням  порядку гармонік до 200 THD200 = 25,7 %), для uФН THD = 15 %             
(THD200 = 11,4 %). Таким чином, маємо суттєве покращення гармонійного скла-
ду напруги БАІН із АФ. Проте внаслідок неможливості відпрацьовування u1ЗАД 
без похибки в кривій uФH присутні короткочасні викиди, які достатньо просто 
відфільтрувати. 
Схема БАІН на базі ТАІН з РК, що вмикається у вихідних фазах така са-
ма, як і з АФ. Різниця у відсутності ДПС для АІН, що використовується в якості 
РК. Використання АІН у режимі РК можливо, якщо його активна потужність, 
що визначається першою гармонікою напруги (U1(1)) Р1=0. Для цього необхідно 
забезпечити попереднє заряджання конденсатора на вході РК (без додаткового 
устаткування може здійснюватися лише через ключі АІН при обмеженому 
струмі) і  стабілізацію напруги конденсатора РК. Для стабілізації напруги необ-
хідно передбачити можливість коригування напруги на конденсаторі РК (збі-
льшення або зменшення), що досягається, якщо напруга U1(1) може приймати як 
позитивну, так і негативну полярності.  
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Рисунок 4.134 – Осцилограми напруги в схемі БАІН з активним фільтром  
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Активна потужність передається ТАІН і визначається першою гармонікою 
його вихідної напруги. Це обмежує можливості БАІН за вихідною напругою. 
Так, у цьому випадку АМАХ≤3,69 (у аналогічній схемі гібридного БАІН п. 4.3.8 
АМАХ=4,6). Дещо погіршується і гармонійний склад напруги БАІН.  
Як і в аналогічній схемі гібридного БАІН, доцільно використовувати 
квантування напруги завдання (uЗАД) за рівнем  при модуляції 3-ю та 9-ю 
гармоніками. Алгоритм реалізації такий же. Амплітуди модулюючих гармонік 
визначаються за умови, що напруга U1(1)  наближена до нуля.  
Для стабілізації напруги РК можна використати релейний принцип регу-
лювання із зворотним зв’язком за напругою конденсатора РК (uC). Релейний ре-
гулятор (для кожної фази БАІН) порівнює фактичне значення напруги uC  із за-
даним і при перевищенні порогу ∆U здійснює зміну значень А3 і А9 відповідно 
до залежностей А3Р(А), А9P(А) і А3N(А), А9N(А). Вони розраховуються за умови 
U1m(1)=±(0,03÷0,05), тобто кожному А відповідають дві комбінації А3 і А9, що 
дозволяє зменшувати (при U1m(1)>0 конденсатор розряджається) або збільшува-
ти uC (при U1m(1)<0 конденсатор заряджається).  
Визначальну роль виконує значення А9, тоді як для А3 можна прийняти 
умову А3=0,15А («плоска» вершина uЗАД за А9=0), що дозволяє отримати макси-
мальне значення А≤3,7. У ряді випадків є декілька рішень, тоді слід розглянути 
задачу оптимізації гармонійного складу – підібрати значення А9 з умови міні-
муму THD або зваженого коефіцієнта гармонік. 
Розглянемо варіант реалізації попереднього заряду конденсаторів РК, що 
не передбачає додаткового устаткування і змінювання схеми БАІН. При цьому 
плече ТАІН працює в режимі знижувального перетворювача постійної напруги 
з ШІМ. Його напруга UCP(t)=γU3 (γ=аt) при цьому має характер імпульсів з ам-
плітудою U3 (рис. 4.135), швидкість зміни струму заряду конденсаторів іЗ обме-
жує індуктивність навантаження. За лінійним законом зростання напруги на 
конденсаторах, середнє значення струму іЗ буде постійним і дорівнює  
аС
dt
duCI ECEЗСР ==  (СЕ – еквівалентна ємність конденсаторів). Дві фази (в і с) 
навантаження з АІН (РК), у яких включені ві-
дповідні напрямку струму заряджання конден-
саторів ключі, з’єднані між собою паралельно 
і послідовно з третьою фазою а. При цьому 
струм заряджання іЗ послідовно включеного 
конденсатора (фази а) у два рази більше стру-
му конденсаторів, які з’єднані паралельно, 
швидкість зростання їх напруги вдвічі більше. 
Прирощення струму іЗ для tИ=γТМ: 
MЭ
3
З fL
)U-(1I γγ∆ = . Задаючи час заряджання, 
можна обмежити середнє значення струму 
ІЗСР, розмах коливань струму іЗ обмежується вибором частоти ШІМ  fM. 
tИ
ТМ
U 3
iЗ
t
t
Рисунок 4.135 – Формування 
струму заряджання  
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Осцилограми напруги у схемі БАІН на базі ТАІН з РК за частоти вихідної 
напруги 50 Гц і А=3,45 наведені на рисунку 4.136. При цьому коефіцієнт гар-
монік для uФН  THD = 8,8 % (THD200 = 8,16 %). 
Під час порівняння схем БАІН на базі ТАІН з АФ та РК перевагу варто 
віддати схемі з РК, оскільки не потребується додаткових ДПС, коефіцієнт гар-
монік напруги суттєво зменшується. Важливим також є те, що частота переми-
кань ключів ТАІН суттєво зменшується. Так, для випадку на рисунку 4.136 у 
напівхвилі напруги плеча ТАІН uА0 маємо три імпульси (із зниженням А їх кіль-
кість збільшується до 5). Це забезпечує зменшення втрат енергії в ключах 
ТАІН, що мають більшу напругу. 
Можливості використання АФ у каскадних схемах БАІН.  
При використанні багаторівневої ШІМ у каскадних схемах БАІН для за-
безпечення для uФН  THD на рівні 8 % згідно з п. 4.3.2.4 необхідно мати 6 АІН 
на фазу (А = 6). Це з урахуванням їхніх ДПС значно ускладнює схему БАІН.  
Розглянемо можливість зменшення кількості АІН до трьох. За UВИХ=6 кВ 
необхідно використовувати IGBT класу 3,3 кВ (замість 1,7 кВ за 6 АІН на фа-
зу). Для порівняння наведемо дані щодо енергії перемикання для існуючих 
IGBT (виготівники «Semikron» і «АВВ») класів 1,2, 1,7 і 3,3 кВ [5, 6] :  
 – SKM800GA126D, Eon =65 mДж, Eoff  =95 mДж за UCC =600 B і IC =600 A; 
 – SKM800GA176D, Eon =335 mДж, Eoff  =245 mДж за UCC =1200 B і IC =600 A; 
 – 5SNA0800N330100, Eon =1 Дж, Eoff  =880 mДж за UCC =1800 B і IC =800 A. 
Як бачимо, втрати енергії перемикання із збільшенням напруги зростають 
в три і більше разів. Таким чином, перехід на IGBT класу 3,3 кВ передбачає 
зниження частоти модуляції fМ. Однак, у разі зменшення кількості АІН і зни-
женні fМ  отримати потрібне значення THD для напруги БАІН неможливо.   
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Рисунок 4.136 – Осцилограми напруги у схемі БАІН на базі ТАІН з РК 
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 Розглянемо вирішення питання з використанням АФ на напругу, що 
втричі менша напруги інших АІН. Таким чином, маємо у фазі БАІН чотири АІН 
за кратності напруги їхніх ДПС 3:3:3:1.  
У разі використання АІН1 з напругою ДПС U як АФ, енергія передається в 
навантаження тільки АІН3 із напругою ДПС 3U. При цьому гранична кількість 
рівнів у напівхвилі вихідної напруги складе k=9 і гранична відносна амплітуда 
напруги фази БАІН (щодо значення U) з урахуванням модуляції  напруги за-
вдання 3-ю гармонікою АМАХ=1,15k=10,35. За вихідної напруги  6 кВ амплітуда 
фазної напруги БАІН 89841 ,U )(Фm =  кВ. Значення U=UФm(1)/10,35=473 В, 
3U=1420 В.  
При використанні для АІН3 БШІМ зсув модулюючої напруги для АІН од-
нієї фази БАІН складає 322 /n/ pipiθ ==  (n – кількість АІН3). Для покращення 
гармонійного складу напруги за низької частоти модуляції доцільно  викорис-
товувати зсув модулюючої напруги для АІН3 різних фаз БАІН, який складає 
3232 /n/ pipiγ == . Задана синусоїдальна напруга фази БАІН θsinAuЗАД =   від-
працьовується трьома АІН3 (для кожного з них напруга завдання однакова 
3ЗАД
3 /uu ЗАД = ). Напруга завдання для АІН1 фази БАІН визначається як напру-
га помилки ФПРЗАДЗАД uuu −=
1
. 
При однополярній модуляції напруга однофазного мостового АІН3 (див.   
п. 4.2.4.2) може бути розрахована як bNaN uuu −=3  (uаN, ubN – напруга на вихід-
них затисках АІН3 щодо негативного затиску ДПС). Відповідно до імпульсів 
керування ключами АІН3, які формуються шляхом порівняння заданої u3ЗАД і 
модулюючої напруги трикутної форми uТР (яка симетрична щодо нуля), визна-
чаються напруги:             
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Напруги фаз БАІН визначаються як сума напруги АІН3 у фазі  
333231ФМПЧ uuuu ++= . Напруга фази навантаження (а) 
3/)uuu(uu ФБАІНсФБАІНbФБАІНаФБАІНаФПРа ++−= . 
Результати моделювання при fM3=300 Гц і fM1=3000 Гц наведені в таблиці 
4.27 (значенню µ=1 відповідає А=9, U1m(1)a, U1m(1)b, U1m(1)c – відносні амплітуди 
перших гармонік вихідної напруги АІН1 у фазах БАІН). 
 
Таблиця 4.27 – Показники схеми БАІН з активним силовим фільтром 
µ 1,15 1,1 1 0,9 0,8 0,7 0,6 0,5 0,4 0,3 0,2 0,1 
U1m(1)a,% 2,7 4,36 1,3 7,17 10,3 2,6 3,65 1,5 7,36 3,1 2,5 6,07 
U1m(1)b,% 4,8 1,6 0,2 5,16 9,2 2,1 3,82 2,6 6,08 2,86 2,5 5,82 
U1m(1)c,% 2,94 2,5 3,2 4,94 8,4 1,3 4,6 2,4 6,03 1,62 2,6 6,16 
THD200,% 4,2 4,7 5,5 6,8 7,78 6,6 10,7 13 17 19,8 31,9 36,9 
 
На рисунку 4.137 наведені осцилограми напруги фази навантаження uФН, 
uФПР, напруги завдання u
1
ЗАД  і вихідної напруги АІН1 u1 для µ=1,15.  
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Важливим моментом є те, що це рішення забезпечує рівномірний спектр 
гармонік вихідної напруги фази 
навантаження і при цьому амп-
літуди вищих гармонік не пере-
вищують 1 % (рис. 4.138).  
Режим роботи АИН1 зале-
жно від значення µ змінюється у 
разі зміни напряму передачі 
енергії, що передбачає викорис-
тання ДПС1 з двобічною прові-
дністю. Якщо U1m(1) обмежити 
значенням 10 %, то за 
АМАХ=10,35 з урахуванням того, 
що струми АІН1 і АІН3 однако-
ві, потужність ДПС1 складе 
0,1/10,35=0,0097 відносно поту-
жності БАІН (менше 1 %). При 
цьому як ДПС можна викорис-
товувати
 
однофазний активний 
випрямляч (див. п. 5.1) на IGBT 
класу 1,2 кВ. 
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Рисунок 4.137 – Осцилограми напруги для фази БАІН 
 
Рисунок 4.138 – Спектр напруги фази 
навантаження 
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4.3.10 Каскадні схеми із з’єднанням інверторів через фази навантаження 
При використанні трифазного двигуна змінного струму з незв’язаними об-
мотками статора за 6 виводів і двох кабелях знаходять використання схеми 
БАІН з двох АІН, підключених, відповідно, до вхідних і вихідних затисків (рис. 
4.139). До їх переваг належать розподіл потужності між АІН і можливість 
використання в них ключів на удвічі меншу напругу. При цьому можна 
виділити два варіанти схем: АІН мають загальне джерело постійного струму 
ДПС (рис. 4.139, а); АІН мають незалежні ізольовані ДПС (рис. 4.139, б). 
Варто зазначити, що варіанти БАІН із загальним ДПС та ізольованими 
ДПС мають різні можливості для формування вихідної напруги на 
навантаженні. Для цього скористаємося схемами заміщення, наведеними на ри-
сунку 4.140, а (з ізольованими ДПС) 
і рисунку 4.140, б (із загальним 
ДПС), де ЕДС Еi відповідають рівню 
напруги джерела, до якого підклю-
чено вивід обмотки. При загальному 
ДПС негативні затиски джерел 
з’єднані і напруга фази навантажен-
ня (а): 21 aaФ EEu −= . 
Для дворівневого АІН отримуємо: 
U, 0, -U, що відповідає трьом рів-
ням. Використання АІН із загальним 
ДПС щодо підвищення якості на-
пруги uФ не має сенсу, а лише для 
розподілу струмів ключів в АІН. 
При ізольованих ДПС 
скористаємося методом вузлової напруги. Напруга між вузлами 1, 2: 
y
)]EE()EE()EE[(yU ccbbaa
3
212121
12
−+−+−
=  (у – провідність фази наванта-
ження). Напруга на фазі навантаження   1221 U)EE(u aaФa −−= . 
При цьому для дворівневих АІН значення напруги на фазі навантаження 
складуть uФ={4U/3, 3U/3, 2U/3, U/3, 0, -U/3, -2U/3, -3U/3, -4U/3}, що відповідає 
N=9. Отже, маємо таку ж картину, як і у разі використання трирівневого АІН. 
Ud
Ud1 Ud2
АІН1 АІН2
АІН2АІН1
б)
a)
Рисунок 4.139 – БАІН з незв’язаним 
колом навантаження 
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Рисунок 4.140 – Схеми заміщення БАІН з ізольованими ДПС (а)  
і загальним ДПС (б) 
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5  АКТИВНІ ВИПРЯМЛЯЧІ 
 
Випрямлячі є елементом, що зв’язують мережу змінного струму з мере-
жею постійного струму і можуть здійснювати як однобічне, так і двобічне пере-
творення енергії (випрямний та інверторний режими роботи). Загальним недо-
ліком їх є значне спотворення струму, що споживається від мережі змінного 
струму і, як наслідок, низький коефіцієнт потужності при значному коефіцієнті 
гармонік (див. п. 2.2). 
Нижче розглянуто схеми з активним формуванням синусоїдального 
струму, що споживається з мережі змінного струму, які у наш час отримали за-
гальну назву активні випрямлячі (АВ). 
АВ можна розподілити на два типи: активні випрямлячі напруги (АВН) та 
активні випрямлячі струму (АВС). 
АВН працює в режимі регульованого джерела постійної напруги і забез-
печує регулювання напруги вище значення вихідної напруги для відповідної 
схемі некерованого випрямляча. АВН функціонує за незмінної полярності ви-
прямленої напруги, але допускає зміну напряму випрямленого струму. 
АВС – це випрямляч, працюючий у режимі регульованого джерела пос-
тійного струму. Він забезпечує регулювання напруги нижче значення вихідної 
напруги у відповідній схемі некерованого випрямляча і функціонує за незмін-
ного напрямку випрямленого струму, але допускає зміну полярності і регулю-
вання випрямленої ЕРС. 
 
5.1 Активні випрямлячі напруги  
 
5.1.1  Випрямляч напруги з активним формуванням вхідного струму 
з однобічним передаванням енергії 
 
Невід’ємним елементом  випрямляча є вихідний фільтр для згладжування 
напруги (струму) у навантаженні, що суттєво спотворює форму вхідного стру-
му, що споживається від ме-
режі (див. п. 2.2). Найбільш 
суттєво це проявляється при 
ємнісному фільтрі. На рису-
нку 5.1 подані діаграми на-
пруги і вхідного струму для 
однофазної мостової схеми 
випрямлення. При цьому 
вхідний струм має вигляд 
короткочасних імпульсів під 
час заряду ємності на інтер-
валі (t1 - t2). Увесь інший час 
діоди випрямляча вимкнуті 
зворотною напругою з боку 
конденсатора. Імпульси 
0 
0 
t 
t 
i1 
ud u, 
i 
t1 t2 
Рисунок 5.1 – Діаграми напруги і струму 
 випрямляча з  ємнісним фільтром 
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струму мають значну амплітуду, оскільки за короткий час ємність накопичує 
енергію, що потім віддається у навантаження.  
Деякого покращення форми вхідного струму можна досягнути викорис-
танням L або LC фільтра на вході випрямляча. Оскільки слід послабити низько-
частотні гармоніки, це рішення не дає суттєвого ефекту і має ряд недоліків. 
Формування синусоїдального вхідного струму при коефіцієнті потужнос-
ті близькому до 1 можна досягнути за рахунок використання у схемі випрямля-
ча імпульсних перетворювачів. Один із варіантів схеми з використанням імпу-
льсного перетворювача напруги (ІП), що підвищує, подано на рисунку 5.2. 
Використання цієї схеми має деякі обмеження, основним із яких необхідність 
підтримання вихідної напруги випрямляча на рівні, що дещо (у межах 10 %) 
перевищує амплітуду змінної напруги мережі живлення Ud > U1m. 
Для спрощення аналізу бу-
демо нехтувати активним 
опором і індуктивністю ме-
режі. 
Принцип дії схеми достатньо 
простий. Струм, що спожи-
вається від мережі i1, бажано 
мати синусоїдальним і спів-
падаючим за фазою з напру-
гою мережі u1, тому, на ви-
ході діодного мосту струм iL 
і напруга uВ=|u1| мають одна-
кову форму (рис. 5.3). Мит-
тєва потужність p(t), що 
споживається від мережі 
змінного струму з урахуванням того, що витрати у схемі випрямляча відсутні  
 
( ) tcosIUIUtsinItsinUtp mm ωωω 2111111 −== ,                (5.1) 
 
де  амплітудні і діючі значення напруги і струму U1m=√2U1  і I1m=√2I1. 
Вважаємо, що ємність C достатньо велика, щоб напруга на виході була 
ідеально згладженою, тобто 
ud(t)=Ud, відповідно і струм 
навантаження iH(t)=IH. 
При цьому потужність на 
виході імпульсного перетво-
рювача  
 
      ( ) ( )tiUtp ddd =  ,  (5.2) 
 
де  згідно з рисунком 5.2  
його вихідний струм 
+
iH
iC
L
VD
ZH
CК
u1 uB
ud
idiL
i1
ІП
Рисунок 5.2 – Випрямляч з ІП, що підвищує, 
з  формуванням вхідного струму 
0 
t 
u, 
i |u1| 
iL 
Рисунок 5.3 – Діаграми напруги 
і струму випрямляча 
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    )t(iI)t(i cНd += .                                                     (5.3) 
 
Вважаємо, що імпульсний перетворювач ідеальний, тобто зневажаємо ви-
тратами енергії у ньому. Частота модуляції достатньо велика, відповідно мала 
індуктивність  L і можна нехтувати енергією, що у ній накопичується. 
Виходячи з цього, можна вважати, що p(t)=pd. Згідно з рівнянням (5.1) і 
(5.2) отримуємо  
tcos
U
IU
U
IU)t(iI)t(i
dd
CНd ω21111 −=+= .                       (5.4) 
 
Звідси середнє значення струму id дорівнює  
 
        
d
Нd U
IUII 11==  ,                                         (5.5) 
а струм конденсатора  
                               tcosItcos
U
IU)t(i d
d
C ωω 2211 −=−= .                    (5.6) 
 
Спочатку аналізу вважалось, що ємність конденсатора достатньо велика (С→ 
∞) і пульсації у вихідній напрузі відсутні. У разі реального значення ємності 
згідно з (5.6) можна розрахувати відповідне значення напруги пульсації (гармо-
ніки з подвійною відносно частоти мережі частотою) udп(t)= ud(2)(t)  відносно Ud  
 
tsinUtsin
C
Idt)t(i
C
)t(u m)(ddcdп ωωω 222
1
2−=−=≈ ∫ ,         (5.7) 
 
де  Ud(2)m – амплітуда пульсації. 
Значення ємності C обирається, виходячи з необхідного коефіцієнта 
пульсацій КП=Ud(2)m/ Ud  
dП
d
UK
IC
⋅⋅
=
ω2
.                                                (5.8) 
Відзначимо, що складові струму з частотою модуляції також замикаються 
крізь ємність.  
Таким чином, ємність конденсатора у схемі з активним формуванням 
струму приблизно в три рази менша, ніж у звичайній схемі  (див. п. 2.1.3). 
Як визначено вище, імпульсний перетворювач повинен формувати струм 
iL відповідно напрузі на виході діодного мосту (рис. 5.3). Для керування пере-
миканням ключа К використана замкнена  система керування (рис. 5.4), що за-
безпечує роботу ІП як  джерела струму.  
Система містить у собі два контури регулювання: вхідного струму і на-
пруги на виході. Для регулювання струму використано релейний принцип, коли 
значення струму змінюється у визначеному «коридорі» значень        
(iLЗАД+δ)≥iLФ ≥(iLЗАД - δ), де iLЗАД – задане (миттєве) значення струму, δ – задане 
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(припустиме) відхилення, iLФ – фактичне значення струму (сигнал з виходу дат-
чика струму).  
Це здійснюється за допомогою підсумкового пристрою, з виходу якого 
сигнал (iLЗАД - iLФ)  надходить на релейний елемент РЕ, що має два стани і фор-
мує сигнал керування ключем К. Якщо (iLЗАД - iLФ)<-δ ключ К вмикається, струм 
iL при цьому починає зростати, доки не буде виконуватись умова (iLЗАД - iLФ)>δ і 
релейний елемент перекидається у протилежний стан, що призводить до вимк-
нення ключа і спадання струму.   
Звичайно значення відхилення δ мале, тому фактичне значення струму 
коливається відносно заданого значення (рис. 5.5), відтворюючи закон зміню-
вання iLЗАД, що визначається напругою на виході діодного мосту |u1|. Остання 
вимірюється з виходу мосту за допомогою датчика напруги (резистивного роз-
поділювача).  
Завдання амплітуди струму здійснює регулятор напруги РН, на входи 
якого подано сигнали завдання напруги на виході випрямляча udЗАД=Ud і його 
фактичного значення udФ. Амплітуда iL повинна бути такою, щоб підтримувати 
вихідну напругу на заданому рівні udЗАД=Ud, незважаючи на змінювання наван-
таження і коливання напруги відносно його номінального значення. Підсилена 
різниця (udЗАД - udФ) з виходу регулятора напруги є завданням амплітуди струму 
iL і надходить на вхід блока множника (БМ), на інший вхід якого подано сигнал 
пропорційний напрузі |u1|. Таким чином формується сигнал iLЗАД. 
Щодо розглянутої схеми випрямляча з активним формуванням струму з 
використанням імпульсного перетворювача постійного струму в постійний, 
можна додатково відзначити: 
0 
i 
iLЗАД 
iLФ 
Рисунок 5.5 – Діаграма вхідного струму ІП 
Рисунок 5.4 –  Структурна схема системи керування 
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– вихідна напруга ud містить гармоніку подвійної частоти відносно часто-
ти мережі, тому схема керування не може компенсувати її пульсацію без ви-
кривлення форми вхідного струму; 
– якщо пульсації струму iL мають незначну амплітуду можна використо-
вувати дросель із шихтованим стальним осереддям, що сприяє зменшенню його 
габаритів; 
– із збільшенням частоти перемикань ключа зменшується потрібне зна-
чення індуктивності дроселя L і амплітуда пульсацій струму. Однак витрати пе-
ремикань при цьому суттєво підвищуються, тому вибір частоти перемикань не-
обхідно здійснювати з урахуванням усіх факторів;  
– підвищення вихідної напруги (постійної її складової Ud) більш ніж на  
10 % відносно амплітуди вхідної напруги змінного струму U1m призводить до 
збільшення амплітуди вхідного струму і суттєвого зниження ККД схеми; 
– під час вмикання випрямляча необхідно запобігти пошкодження схеми 
імпульсного перетворювача струмом заряду конденсатора для чого може бути 
використаний струмообмежувальний резистор, що вмикається послідовно з L. 
Після завершення заряджання, резистор замикається контактором або тиристо-
ром. Можна на час заряджання зашунтувати схему імпульсного перетворювача 
тиристором, що вимкнеться після заряджання конденсатора; 
– на вході випрямляча бажано мати невеликий конденсатор фільтра для 
запобігання передаванню високочастотних пульсацій у мережу. 
– розглянута схема дозволяє стабілізувати значення вихідної  напруги на 
заданому рівні у разі зниження вхідної напруги змінного струму;  
– ККД випрямляча з активним формуванням струму порівняно зі схемою 
випрямляча без формування струму знижується на декілька  відсотків унаслідок  
додаткових витрат у схемі імпульсного перетворювача. 
 
5.1.2  Активні випрямлячі напруги з двобічним передаванням енергії 
 
У деяких випадках, наприклад у регульованих електроприводах, виникає 
потреба забезпечення двобічного передавання енергії між мережею змінного 
струму і двигуном, оскільки останній може працювати як у режимі двигуна – 
споживає і перетворює електричну енергію у механічну, так і у режимі генера-
тора, коли енергія повертається у мережу змінного струму. 
Таке завдання виникає як у регульованому електроприводі постійного 
струму (див. п. 2.7), так і змінного струму з перетворювачами частоти з промі-
жною ланкою постійного струму (п. 6.1).  
Вище була розглянута схема активного випрямляча (АВ), що забезпечує 
однобічне передавання енергії у коло постійного струму за коефіцієнтом поту-
жності, що дорівнює 1. Для формування вхідного струму у схемі використано 
додатковий імпульсний перетворювач, що підвищує. 
Схема активного випрямляча може бути реалізована безпосередньо на ба-
зі мостових схем інвертора напруги (п. 4.2) на повністю керованих ключах із 
зворотними діодами у разі додання у коло  змінного струму дроселів. 
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5.1.2.1  Однофазний мостовий випрямляч 
 
Спочатку розглянемо можливості однофазної мостової схеми, що подана 
на рисунку 5.6. Дросель  L (буферна індуктивність), що підвищує індуктивність 
у колі змінного струму до необхідного рівня, підключена, щоб зменшити пуль-
сації струму мережі i1 при 
кінцевій частоті переми-
кання ключів схеми. Ця ін-
дуктивність є елементом 
(здатним накопичувати ене-
ргію), що надає схемі влас-
тивості підвищення напру-
ги. Навантаження (на 
рисунку 5.6 подано як ZН) у 
колі постійного струму мо-
же бути активне, активно-
індуктивне або з джерелом 
ЕРС. Проаналізуємо загаль-
ні можливості перетворення 
енергії активного випрямляча з використанням еквівалентної схеми кола, що 
подана на рисунку 5.7. Напруга мережі (на рисунку 5.7 джерело G) 
  
 LВ1 uuu +=  ,                          (5.9) 
 
де  uВ – напруга на вході активного ви-
прямляча АВ, 
dt
diLuL 1=  –  напруга на дро-
селі. 
Вважаємо напругу мережі синусоїдаль-
ною, інші складові враховуємо для основ-
ної гармоніки (з частотою мережі ω=2πf). 
Таким чином, можна перейти до вектор-
ної суми  )(L)(В UUU 111 += , де    °⋅= 011
jeUU , )()(L ILjU 111 ω= . 
Відповідна векторна діаграма подана на рисунку 5.8, де перша гармоніка 
струму I1(1)  зсунута від U1  на кут φ. Вектор UВ(1) визначено, виходячи із значен-
ня струму та індуктивності L, яким відповідає вектор UL(1), що випереджає век-
тор струму. Відносно U1 вектор UВ(1) зсунутий на кут θ.  
Активна потужність P, що споживається АВ із кола змінного струму  
ϕcosIUP )( 111=  . 
Виходячи з рисунку 5.8 можна визначити, що  
UL(1)cosφ = ωLI1(1)cosφ = UВ(1)sinθ. 
Звідси        
L
sinU
cosI )(B)( ω
θϕ 111 = . 
+
iH
iC
L
ZH
C
К1
u1
ud
id
i1
К2
К3
К4
G
Рисунок 5.6 – Активний випрямляч за  
однофазною мостовою схемою 
L
u1
+
i1
uL
uB
AB
ud
C
G
RH
id iH
Рисунок 5.7 – Еквівалентна  
схема кола з АВН 
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Відтоді активна потужність  
 






= θ
ω
sin
U
U
L
UP )(В
1
1
2
1
.                                            (5.10) 
 
Згідно з векторною діаграмою (рис. 5.8) реактивна потужність 
Q=U1I1(1)sinφ, що споживається від джерела, позитивна. При цьому 
U1=ωLI1(1)sinφ+UВ(1)cosθ,   звідки 
  
L
cosUU
sinI )(B)( ω
θϕ 111
−
= . 
Таким чином, отримуємо 
  






−= θ
ω
cos
U
U
L
UQ )(В
1
1
2
1 1 .       (5.11) 
 
Відзначимо, що Q – сума реактивної 
потужності, яка споживається випрямлячем і  індуктивністю L.  
Вектор струму у вхідному колі (комплекс діючого значення основної     
гармоніки)  
 
Lj
UU
I )(В)(
ω
11
11
−
= .                                         (5.12) 
 
Із отриманих співвідношень виходить, що для даної напруги мережі U1 і 
обраної індуктивності L потрібні значення струму і потужностей P и Q можуть 
бути отримані регулюванням значення і фази UВ(1).  
У нашому випадку найбільший інтерес становлять два режими переда-
вання активної потужності за Q = 0: випрямний і інвертування (рис. 5.9). В обох 
випадках ( )211211 )()(В LIUU ω+= , тобто  UВ(1)>U1. 
 Виходячи з цього, напруга на виході випрямляча (у колі постійного 
струму) Ud повинна мати достатньо велике значення, оскільки UВ(1) на боці  
I1(1)
U 1
U B (1)
U L(1)ϕ
θ
ϕ
Рисунок 5.8 – Векторна  
діаграма для вхідного кола АВН 
I1(1) U1
UB(1)
UL(1)
θ
ϕ =0
I1(1) U1
UB(1)
UL(1)θϕ =180
а) б)
Рисунок 5.9 – Векторні діаграми вхідного кола АВН за cosφ=1 для: 
a) випрямного режиму; 
б) режиму інвертування 
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змінного струму активного випрямляча визначається коефіцієнтом модуляції µ 
(для покращення гармонійного складу струму бажано, щоб µ ≤ 1). 
При цьому максимально можлива амплітуда  UВ(1) не перевищує Ud, тобто 
напруга  Ud повинна бути більша за амплітуду напруги мережі змінного струму  
Ud>√2U1.  Остання умова у режимі інвертування виконується за рахунок дже-
рела ЕРС у колі постійного струму (ЕРС двигуна, що працює у генераторному 
режимі). Очевидно, що у випрямному режимі АВ повинен мати здатність під-
вищення напруги.   
З рисунка 5.10 неважко побачити, що мостова схема інвертора з ураху-
ванням дроселя на вході, під час вмикання відповідних ключів згідно з полярні-
стю напруги джерела u1,  утворює  схему імпульсного перетворювача, що під-
вищує напругу.  
Варто зазначити, що керування АВ з визначенням і регулюванням зна-
чення і фази напруги  UВ(1) достатньо складне у реалізації. При цьому частота 
перемикань ключів визначена частотою ШІМ. 
З урахуванням особливостей використання схеми як імпульсного перет-
ворювача, що підвищує, більше підходить керування з релейним формуванням 
вхідного струму. Окрім того, цей принцип дозволяє зменшити частоту переми-
кань ключів. 
Робота схеми у режимі формування струму має свої особливості порівня-
но з формуванням напруги інвертора з використанням ШІМ (п. 4.2.3), коли  ін-
вертор є джерелом напруги, а струм визначається параметрами навантаження.  
Заряджання конденсатора С,  як і у схемі звичайного діодного випрямля-
ча здійснюється крізь ключі К1, К4 (діоди VD1, VD4) за позитивної полярності 
напруги u1 і ключі К2, К3 (діоди VD2, VD3) за негативної полярності u1. Здійс-
нюється це на кожному періоді перемикання ключів схеми. У разі замикання 
ключів К2 (u1>0), К4 (u1<0) вхідне коло перемикається – енергія накопичується 
в магнітному полі індуктивності L. У разі вимкнення ключів під дією ЕРС дро-
селя вищезазначені діоди вмикаються, накопичена енергія надходить до кон-
денсатора С. 
Варто зазначити, що коли використовуються режими випрямний та ін-
вертування лише за коефіцієнтіом потужності 1, у схемі достатньо мати два по-
+
iH
iC
L
ZHC
u1
id
i1
К2
VD1
VD4
+
iH
iC
L
ZH
Cu1
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i1
К4
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G G
а) б)
Рисунок 5.10 – Стани схеми АВН, що використовується при: 
а) позитивній полярності напруги джерела змінного струму; 
б) негативній полярності напруги джерела 
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вністю керованих ключі К2, К4.  
Алгоритм роботи схеми під час формування струму можна визначити у 
такий спосіб: 
– u1>0 (рис. 5.10, а), імпульси керування на ключ К4 подані постійно. Під 
час  вмикання К2 струм i1 зростає, напруга uВ=0. Під час перемикання ключів 
К2 і К1 (К2 вимикається, а К1 вмикається) здійснюється заряджання конденса-
тора, струм i1 зменшується,  напруга uВ=Ud; 
– u1<0 (рис. 5.10, б), імпульси керування на ключ К2 подані постійно. Під 
час  вмикання К4 струм i1 зростає, напруга uВ=0. Під час перемикання ключів 
К4 і К3 (К4 вимикається, а К3 вмикається) здійснюється заряджання конденса-
тора, струм i1 зменшується,  напруга uВ= - Ud; 
Принцип побудови системи керування повністю аналогічний розглянуто-
му у п. 4.2.3. Структурна схема її, що забезпечує випрямний режим роботи з 
cosφ=1, подана на рисунку 5.11. Регулювання здійснюється за значенням на-
пруги на виході ud за допомогою регулятора напруги (РН), на вході якого порі-
внюються задане udЗАД і фактичне значення напруги на виході udФ. У блоці мно-
ження (БМ) здійснюється множення сигналу з  виходу РН на сигнал, 
пропорційний вхідній напрузі u1, щоб сформувати  сигнал завдання струму 
i1ЗАД. Різниця між заданим і фактичним значенням струму (i1ЗАД - i1Ф) подається 
на вхід релейного елементу РЕ, що перекидається в стан «1», коли (i1ЗАД - i1Ф)≤-δ 
(δ – відхилення або поріг спрацьовування РЕ, що складає декілька процентів по 
відношенню до амплітуди струму), і у стан «0»,  якщо (i1ЗАД - i1Ф)≥ δ. Розподіл 
імпульсів керування на ключі залежно від полярності напруги мережі u1 здійс-
нює комбінаційна схема на елементах D2-D8. Полярність u1 визначається за до-
помогою компаратора К, сигнал на виході якого отримує значення «1» за пози-
тивної полярності u1, та інвертора D1, «1» на виході якого відповідає негативній 
полярності напруги мережі. Система забезпечує змінювання струму i1Ф у межах 
значень (i1ЗАД ± δ), що ілюструє рисунок 5.12.   
Виходячи з тих же припущень, які були зроблені у п. 5.1, вихідний струм 
АВ (з урахуванням основної гармоніки)  
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Рисунок 5.11 – Структурна схема системи керування АВН 
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Складова струму подвійної частоти (по відношенню до частоти мережі) 
призводить до відповідних пульсацій напруги на конденсаторі С, що обумов-
лює необхідність встановлення фільтру для виділення  постійної складової на-
пруги Ud  або додавання складової подвійної частоти у сигнал udЗАД. 
Якщо  i1ЗАД подавати у протифазі до напруги мережі, то здійснюється ін-
верторний режим роботи із зворотним напрямком передавання енергії з кола 
i1ЗАД i1Ф 
i 
ωt 
ωt 
ωt 
u 
0 
0 
0 
id 
uB 
u1 
Рисунок 5.12 – Діаграми напруги і струму активного випрямляча 
під час роботи з cosφ=1 
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постійного струму у мережу змінного струму. 
Варто зазначити, що кут зсуву між напругою u1 і струмом i1 можна зада-
вати будь - яким і, тим самим, регулювати значення і напрямок передавання 
енергії між колами змінного і постійного струму. Це дозволяє використовувати 
схему для генерування реактивної потужності, про що мова йде у п. 8.2. 
Приклад 5.1. Однофазний мостовий АВН використовується для живлен-
ня навантаження постійного струму з  Ud=UНОМ=330 В від мережі змінного 
струму з напругою U1=220 В і коефіцієнтом потужності cosφ=1. Індуктивність 
дроселя на вході АВ становить L=4 мГн. Визначити потужність навантаження. 
Розв’язання. Діюче значення першої гармоніки вхідної напруги АВН (з 
коефіцієнтом модуляції µ=1) визначимо, виходячи з напруги навантаження 
UВ(1)=UНОМ/√2=233,4 В.  
З трикутника напруги (рис. 5.9, а) діюче значення першої гармоніки на-
пруги дроселя  11
22
1 UUU )(B)(L −= =77,9 В. 
З іншого боку UL(1)=UВ(1)sіnθ, виходячи з цього 
)1(B
)1(L
U
U
arcsin=θ  =19,5º. 
Активна потужність  
)5,19sin
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4,233(
004,0314
220
sin
2
1
)1(
2
1
⋅
=

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

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ω U
U
L
U
P В =13646,7 Вт. 
Діюче значення першої гармоніки струму, що споживається при цьому з 
мережі  
І(1)= UL(1)/ωL=77,9/314·0,004=62,02 А. 
У разі іншого навантаження слід змінювати значення UВ(1) (µ за незмінно-
го значення Ud=UНОМ) і одночасно кут θ. 
Розрахунок параметрів схеми АВН можна здійснити аналогічно до схеми 
АІН (див. п. 4.2.2.2). 
 
5.1.2.2 Трифазний мостовий дворівневий випрямляч 
 
Спрощена еквівалентна схема трифазного мостового дворівневого АВН 
(вихідна напруга має два рівні 0, +Ud), що відповідна схемі АІН (див. п. 4.2.5) з 
буферними дроселями у колі змінного струму,  подана на рисунку 5.13. Мож-
ливі вісім станів перемикачів у плечах мосту (див. п. 4.2.5)  і відносна фазна на-
пруга (u*=uФ/Ud) подані у таблиці 5.1. 1 у таблиці 5.1 свідчить про те, що від-
повідний перемикач знаходиться у верхньому положенні і фазу мережі з’єднано 
з позитивним виводом конденсатора, у іншому разі з негативним виводом кон-
денсатора. Вважаємо, що напруга на виводах змінного струму випрямляча а, в, 
с (uФa, uФв, uФс) утворює симетричну трифазну систему (за основною гармоні-
кою), що дозволяє розглядати її відносно нейтралі джерела змінного струму. 
Відтоді для кожної фази кола (рис. 5.13) справедливі співвідношення, що отри-
мані у п. 5.2.1, тобто при заданій напрузі мережі і індуктивності буферного дро-
селю L основна гармоніка струму на вході випрямляча визначається ампліту-
дою і фазою основної гармоніки напруги, що формується у фазах АВН.  
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При цьому напруга у колі постійного струму Ud повинна бути достат-
ньою, щоб забезпечити необхідну амплітуду основної гармоніки фазної напру-
ги (бажано у межах коли коефіцієнт модуляції за амплітудою µ≤1 і викривлення 
струму мінімальні). 
 
Таблиця 5.1 – Можливі стани ключів і напруга  у фазах АВН 
№ К1 К2 К3 u*a u*в u*с 
1 1 0 0 2/3 -1/3 -1/3 
2 1 1 0 1/3 1/3 -2/3 
3 0 1 0 -1/3 2/3 -1/3 
4 0 1 1 -2/3 1/3 1/3 
5 0 0 1 -1/3 -1/3 2/3 
6 1 0 1 1/3 2/3 1/3 
7 0 0 0 0 0 0 
8 1 1 1 0 0 0 
 
Як показано у п. 4.2.5 за синусоїдальної ШІМ діюче значення основної  
гармоніки лінійної напруги трифазного інвертора не перевищує UЛ(І)=0,612Ud. 
Звідки виходить, що Ud>1,634UЛС  або Ud>2,83UФС  (UЛС, UФС – відповідно лі-
нійна та фазна напруга мережі). За векторної ШІМ або формування вхідного 
струму за допомогою релейного регулятора струму (РРС) діюче значення осно-
вної гармоніки лінійної напруги трифазного інвертора не перевищує 
UЛ(І)=0,707Ud. Отже Ud>1,414UЛС, а максимальне значення 1-ї гармоніки напру-
ги, що формується АВН, UЛ(І)=UЛС. Під час визначення Ud слід враховувати 
припустиме перевищення напруги мережі +10 %, тобто можна прийняти 
Ud=1,15·(1,414UЛС), відповідно UЛ(І)=1,15UЛС. 
Таким чином, схема повинна забезпечувати підвищення напруги у колі 
постійного струму, тобто працювати, як ІП, що підвищує. На відміну від одно-
фазної схеми АВН, у явному вигляді ІП у трифазній мостовій схемі відсутній.   
Звернемося до рисунку 5.14, а, б, в, де подані еквівалентні схеми кіл, що 
утворюються згідно з можливими станами ключів схеми для строк 1,2,7 у таб-
Рисунок 5.13 – Спрощена схема трифазного мостового АВН 
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лиці 5.1. Можна побачити, що завжди дві фази мережі, а на рисунку 5.14, в  три 
фази  перемикаються між собою (крізь буферні дроселі). У разі зміни стану 
ключів між собою перемикаються інші фази, фаза що визволяється, підключа-
ється до конденсатора С, тобто у разі зміни стану ключів чергуються інтервали 
часу, коли енергія накопичується у відповідному дроселі з наступним переда-
ванням її до конденсатора. 
У кожний момент часу струм id, що тече у коло постійного струму, є 
струмом одної із фаз мережі iА, iВ, iС (за винятком випадку, що подано на рисун-
ку 5.14, в). Проаналізуємо його гармонійний склад, вищими гармонійними 
складовими напруги і струму нехтуємо. 
Вважаємо, частота перемикань ключів достатньо велика, індуктивність 
дроселів при цьому мала і енергією, що у них накопичується, можна зневажати. 
Ємність конденсатора у колі С достатня, щоб напругу на конденсаторі вважати 
постійною ud=Ud. Нехтуємо також активними опорами мережі і витратами у 
схемі АВН. У такому разі миттєва потужність, що передається у коло постійно-
го струму   p(t)=Ud·id  є сумою миттєвих потужностей, що надходять у випрям-
ляч з кожної з трьох фаз мережі (враховуємо основну гармоніку струмів):       
p(t)=uA·iA+ uB·iB+ uC·iC. Напруги і струми у фазах мережі утворюють симетрич-
ну трифазну систему, струм у фазі зсунутий відносно напруги на кут φ, тобто 
отримуємо: 
 
    p(t)=√2·U·√2·I·sinωt·sin(ωt – φ) +√2·U·√2·I·sin(ωt-120º)·sin(ωt-120º- φ)+ 
          +√2·U·√2·I·sin(ωt-240º)·sin(ωt-240º- φ)= 
=3UІcosφ+[-UІcos(2ωt- φ) – UІcos(2ωt-120º -φ) – UІcos(2ωt-240º -φ)]= 
=3UІcosφ. 
 
Звідси  
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Рисунок 5.14 – Еквівалентні схеми кола з АВН у різних станах ключів: 
а) К1=1, К2=К3=0; б) К1= К2=1, К3=0; в) К1=К2=К3=0; 
 330 
                 ϕcos
U
UIIi
d
dd
3
== .                                        (5.14) 
 
Таким чином, на відміну від однофазних АВН у трифазній схемі випрям-
лений струм містить лише постійну складову Id і вищі складові з частотою пе-
ремикань ключів (вони замикаються крізь конденсатор). Відповідно відсутні 
пульсації подвійної (до частоти мережі) частоти у випрямленій напрузі Ud. Для 
випрямлення з cosφ=1    
d
d U
UII 3= . 
Оскільки крізь конденсатор замикаються лише струми високої частоти, 
його ємність може бути достатньо мала.  
Індуктивність вхідного дроселя. Варто зазначити, що АВН формує гар-
монічний сигнал – синусоїду. При цьому швидкість зміни струму, що форму-
ється, повинна бути більше швидкості зміни заданої синусоїди іЗАД при її грани-
чній амплітуді. Швидкість зміни струму визначається напругою Ud та  
індуктивністю вхідного дроселя L. Максимальне значення L визначимо, вихо-
дячи з того, що  Ud обрано за умови, що фазна напруга АВН перевищує напругу 
мережі UФС на 15 %. Згідно з рисунком 5.9 значення напруги на вхідному дро-
селі ФС
2
ФС)1( 568,0115,1 UUU L =−= . Це значення відповідає максимальному 
діючому значенню вхідного струму АВН IМАХ. 
Відтоді 
MAXMAX
L
MAX I
U
I
U
L ФС)1( 568,0==
. Мінімальне значення індуктивності  
можна прийняти за умови, що падіння напруги UL(1) становить 3÷5 % від напру-
ги мережі (це необхідно для обмеження струму короткого перемикання)  
MAXMAX
L
MIH I
U
I
U
L ФС)1( 05,0==
. Таким чином, можливе значення індуктивності 
LMІН<L<LMAX знаходиться у широких межах, і кінцевий вибір визначається час-
тотою перемикань ключів АВН, яка збільшується із зменшенням індуктивності. 
Як показано у п. 5.1.2.1 керування АВН можливе двома методами: 
– з використанням ШІМ, коли задається напруга, яку повинен відпрацьо-
вувати АВН, щоб отримати бажаний струм на вході; 
– з використанням релейного принципу формування вхідного струму 
АВН. 
На рисунку 5.15 подані осцилограми напруги на вході випрямляча uФа, 
напруги uNa та вхідного струму іФА під час роботи АВН у випрямному режимі з 
використанням ШІМ (рис. 5.15, а) та з використанням релейного регулятора 
струму РРС (рис. 5.15, б) за однакового коефіцієнта гармонік струму (з ураху-
ванням порядка гармонік до 40) THD = 0,77 %. При цьому напруга мережі               
UЛС =380 В, Ud =650 В, ІФ =100 А, індуктивність дроселя 1 мГн, частота модуля-
ції (ШІМ) –  4 кГц, для РРС δ=5 % (від амплітуди вхідного струму).  
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Напруга uNa характеризує перемикання ключів одного плеча АВН. При 
урахуванні порядку гармонік до 200 значення THD для струму становить відпо-
відно 4,6 % і 2,81 %. 
У разі використання ШІМ з фіксованою частотою модуляції в широких 
межах продовж періоду змінюється амплітуда високочастотних коливань (мо-
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Рисунок 5.15 – Осцилограми напруги фази АВН uФа, напруги uNa  
та вхідного струму іФА під час роботи АВН у випрямному режимі 
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дуляційних складових) струму. Зменшення амплітуди коливань передбачає збі-
льшення частоти модуляції. 
За релейного принципу формування струму амплітуда коливань постійна 
і визначається δ, їх частота та кількість перемикань ключів залежить від швид-
кості змінювання синусоїди струму.  При цьому на відміну від використання 
ШІМ спектр струму не має явно виражених гармонік. 
Структурна схема системи керування АВН з використанням релейного 
принципу формування струму у фазах подана на рисунку 5.16. 
 Система керування АВН містить три внутрішні контури регулювання фа-
зних струмів АВН з РРС, на входи яких подаються задані синусоїдальні зна-
чення струмів ia, ib, ic. На інші входи РРС подаються сигнали iфa, iфb, iфc з датчи-
ків струму у вхідних фазах АВН. Кожний РРС керує перемиканням ключів 
відповідного плеча мосту. Задані значення струмів формуються зовнішнім ПІ 
регулятором напруги (РН), який забезпечує стабілізацію напруги на виході 
АВН ud на заданому рівні u dЗАД. РН формує активну складову вхідного струму, 
яка надходить до перетворювача координат (ПК). ПК має також вхід завдання 
реактивної складової струму, що дозволяє формувати вхідний струм АВН із  
заданим значенням коефіцієнта потужності. ПК здійснює перетворення з сис-
теми координат (Id, Iq – відповідно, активна і реактивна складові вхідного стру-
му АВН), що обертається з частотою ω (кутова частота напруги мережі) в неру-
хому систему координат а, в, с: 
 
          tcosItsinIi qda ωω ⋅+⋅= , 
          )/tcos(I)/tsin(Ii qdb 3232 piωpiω −⋅+−⋅= ,                                (5.15) 
          )/tcos(I)/tsin(Ii qdc 3232 piωpiω +⋅++⋅= . 
 
Визначення ω та відповідних тригонометричних функцій здійснюється згі-
дно з напругою фази мережі uA. Передатна функція РН при настроюванні на 
симетричний оптимум має вигляд [20] 
p
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Рисунок 5.16 – Структурна схема системи керування АВН 
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де Тµ=0,001-0,002 с – еквівалентна мала (некомпенсована) стала часу кон-
туру струму, КН, КТ – коефіцієнти, відповідно, датчиків напруги та струму. 
Кількість перемикань ключів при релейному принципі формування стру-
му без погіршення гармонійного складу струму можна суттєво зменшити, про 
що свідчать осцилограми напруги фази мережі uФА, напруги на вході випрямля-
ча uФа, напруги uNa та вхідного струму іФА під час роботи АВН у випрямному 
режимі, які наведені на рис.5.17. При цьому напруга мережі         UЛС = 380 В, 
Ud = 600 В, ІФ = 92 А (Im = 130 A), індуктивність дроселю обрана за умови па-
діння напруги 25 %, δ=3 % від амплітуди вхідного струму, коефіцієнт гармонік 
струму (с урахуванням порядку гармонік до 40) THD=0,7 %. Кількість переми-
кань за період 44, що еквівалентно частоті fП=2,2 кГц.  
Важливою властивістю АВН є можливість стабілізації вихідної напруги у 
разі зниження вхідної напруги змінного струму. Природно, що при незмінному 
навантаженні струм, що споживається АВН із мережі, пропорційно збільшуєть-
ся. Осцилограми напруги фази мережі uФА, на вході АВН uФа, його вихідної на-
пруги ud та вхідного струму іФА наведені на рисунку 5.18. Починаючи з моменту 
часу, що вказаний пунктиром, напруга мережі зменшилась до 0,6UНОМ. 
Приклад 5.2. Трифазний  мостовий АВН використовується для живлення 
АІН, що працює на двигун змінного струму з UНОМ = 380 В, ІНОМ = 50 А,       
cosφ = 0,8. Напруга мережі змінного струму U1 = 380 В. Розрахувати параметри 
схеми для отримання на вході АВН cosφ = 1. Як здійснити перехід АВН у ре-
жим інвертування, якщо двигун працює у режимі генераторного гальмування і 
кут  φ збільшився на 90º. 
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Рисунок 5.17 – Осцилограми напруги фази мережі uФА, на вході АВН uФа,  
напруги uNa та вхідного струму іФА під час роботи АВН у випрямному режимі 
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Розв’язання. Активна потужність, що споживається двигуном  
РНОМ=√3UНОМ ІНОМ cosφ=26330 Вт. 
Струм, що споживається АВ з мережі (з cosφ=1),   
І1(1)= РНОМ/√3U1=40 А. 
 Вважаємо, що в обох пристроях (АВН і АІН) використано синусоїдальну 
ШІМ. Тоді напруга, що необхідна в колі постійного струму АІН (з µ=1),  
Ud=UНОМ/0,612=621 В. 
За умовами роботи АВ (UВ(1)>U1) обираємо значення  Ud1=1,05Ud=652 В. 
Тоді перша гармоніка фазної напруги на вході АВ (з µ=1)  
UВ(1)=0,612Ud1/√3=230,4 В. 
З трикутника напруги (рис. 5.9, а) діюче значення першої гармоніки на-
пруги дроселя 11
22
1 UUU )(B)(L −= =68,4 В. 
З іншого боку, UL(1)=UВ(1)sіnθ, виходячи з цього  
)(B
)(L
U
U
arcsin
1
1
=θ  =17,3º. 
Індуктивність фази дроселя на вході АВН   
L=UL(1)/ωІ1(1)=0,0054 Гн=5,4 мГн. 
Коефіцієнт модуляції АІН для отримання номінального значення першої 
гармоніки на виході   µ= Ud/Ud1=0,95. 
При переході у режим гальмування кут φ=arccos0,8+90º=126,9º. 
Активна потужність, що генерується двигуном становить: 
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Рисунок 5.18 – Осцилограми напруги та струму в схемі АВН 
 у разі зниження напруги мережі змінного струму 
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РН=√3UНОМ ІНОМ cosφ= -19758 Вт. 
Струм, що споживається АВ з мережі (з cosφ=1)  І1(1)= РН/√3U1=30 А. 
Напрямок струму на вході і знак середнього значення струму Іd на виході 
АВ змінюється на зворотний, тому перестроювання АВН доцільно здійснювати 
згідно з Іd. 
Діюче значення першої гармоніки напруги дроселя UL(1)=ωLІ1(1)=50,9 В. 
Діюче значення першої гармоніки напруги АВН 
1
2
1
2
1 UUU )(L)(В += =225,8 В. 
Кут зсуву напруги θ змінюється за значенням і напрямком (напруга АВН 
випереджає напругу мережі)   
)(B
)(L
U
U
arcsin
1
1
=θ  =13 º. 
 
5.1.2.3 Трифазний мостовий трирівневий випрямляч 
 
 Структура силових кіл трифазного трирівневого АВН приведена на рису-
нку 5.19. Використовується схема трирівневого АІН із фіксуючими діодами (п. 
4.3.3.1). Кожне плече містить ключі (К1-К4) і фіксуючі діоди (VD5, VD6). 
Підключається до джерела змінної напруги G за допомогою буферних 
дроселів з індуктивністю L. На виході АВН формується три рівні напруги 0, 
±Ud.  
Рисунок 5.19 – Структура силових кіл трирівневого АВН 
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Можлива робота в двох режимах: у випрямному – з передаванням енергії 
в навантаження і в інверторному – з передаванням енергії з кола постійного 
струму в мережу змінного. Ця схема знаходить основне застосування у високо-
вольтних перетворювачах частоти з трирівневим інвертором напруги. Зараз се-
рійно випускаються трирівневі силові модулі на IGBT (з напругою   600 В, 1200 
В). Вони мають менші втрати енергії порівняно з дворівневими, напруга ключів 
у яких вдвічі вище. Це, особливо, виявляється із збільшенням частоти переми-
кання. За вдвічі більшої кількості ключів вартість таких модулів приблизно така 
ж, як і дворівневих. Ця обставина відкриває широкі перспективи для їх низько-
вольтних застосувань.  
Використання трирівневого АІН (п. 4.3) порівняно з дворівневим АІН до-
зволяє істотно поліпшити гармонійний склад напруги, що формується АВН.  
Поліпшується і гармонійний склад струму, який формується АВН, що дозволяє 
зменшити індуктивність буферних дроселів.  
Керування АВН можливе двома методами: 
– з використанням ШІМ з фіксованою частотою модуляції, коли задається 
напруга, яку повинен відпрацьовувати АВН, щоб отримати бажаний струм на 
вході; 
– з використанням релейного принципу формування вхідного струму 
АВН. 
На рисунку 5.20, а подані осцилограми напруги на вході uФа та вхідного 
струму іФА для дворівневого АВН у випрямному режимі з використанням ШІМ.  
При цьому напруга мережі UЛС=380 В, Ud=650 В, ІФ=100 А, індуктивність дро-
селя 1 мГн, частота модуляції (ШІМ) – 3 кГц, коефіцієнт гармонік струму (з 
урахуванням порядка гармонік до 200) THD200 = 6,08 %, з урахуванням усіх га-
рмонік THD=6,15 %.  Амплітуда пульсацій іФА протягом періоду при цьому сут-
тєво змінюється. 
На рисунку 5.20, б подані осцилограми uФа та іФА для трирівневого АВН 
за тих самих параметрах схеми, при цьому THD200 = 2,9 %, з урахуванням всіх 
гармонік THD = 2,95 %, що свідчить про суттєве покращення гармонійного 
складу вхідного струму АВН.  
У разі зменшення індуктивності дроселя до 0,5 мГн в схемі трирівневого 
АВН (рис. 5.20, в) отримуємо майже ті ж показники, що і у схемі дворівневого 
АВН – THD200 =5,77 %  з урахуванням усіх гармонік THD = 5,83 %.  
Таким чином, за рівних умов використання трирівневого АВН можливо 
при суттєвому зменшенні індуктивності вхідного дроселю. Ця обставина є важ-
ливою під час використання трирівневого АІН як активного фільтра (п. 8). 
На рисунку 5.20, г подані осцилограми напруги на вході випрямляча uФа 
та вхідного струму іФА для трирівневого АВН у випрямному режимі з викорис-
танням релейного регулятора струму (δ =3,3 %).  При цьому напруга мережі 
UЛС=380 В, Ud=650 В, ІФ=100 А, індуктивність дроселя 1 мГн, коефіцієнті гар-
монік струму (з урахуванням порядка гармонік до 200) THD200 = 2,3 % с ураху-
ванням всіх гармонік THD = 2,8 %.  
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Рисунок 5.20 – Осцилограми напруги та вхідного струму фази АВН:  
а) дворівневий АВН із ШІМ 3 кГц, L=1 мГн; б) трирівневий  
АВН із ШІМ  3 кГц, L=1 мГн; в) трирівневий АВН із ШІМ  
3 кГц, L=0,5 мГн;  г) трирівневий АВН з РРС, L=1 мГн 
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Частота перемикань ключів також приблизно становить 3 кГц, як і у ви-
падку з використанням ШІМ (рис. 5.20, б). Різниця в тому, що спектр  струму 
більш широкий і в ньому відсутні явно виражені гармоніки, їх амплітуда не пе-
ревищує один відсоток.  
Реалізація керування трирівневим АВН з використанням релейного регу-
лятора струму має певні особливості, про що мова іде нижче. 
Розглянемо принцип дії АВН у випрямному режимі під час  використання 
релейних регуляторів струму (РРС) для формування синусоїдального струму, 
що споживається від джерела змінної напруги (вважаємо, що соsφ=1). Як і в 
інших схемах АВН, використовується принцип роботи підвищуючого імпульс-
ного перетворювача, тобто для забезпечення можливості керування вхідним 
струмом вихідна напруга U=2Ud повинна бути більше амплітуди лінійної на-
пруги джерела змінного струму 2Ud>UЛm.  
Інакше керованість струмом можлива тільки на інтервалах, де вихідна на-
пруга більше напруги мережі. З урахуванням допустимого відхилення напруги 
мережі +10 %, одержуємо умову 2Ud>1,1UЛm.  
Принцип роботи ілюструє рисунок 5.21.  
Формування позитивної напівхвилі вхідного струму фази АВН (іФА>0). 
РРС має два виходи Р і PN = . Напрямок струму іФА відповідає напряму, пока-
заному на рисунку 5.19. При 
значенні струму iФА≤iЗАД-δ  (δ – 
задане значення відхилення) 
РРС перемикається у стан 
N=1(Р=0) - замкнуті ключі К2 і 
К3. Струм іФА під дією ЕРС 
джерела протікає через VT3 і 
фіксуючий діод VD6 до вихід-
ного затиску АВН  N (на рису-
нку 5.19 показано пунктиром), 
що відповідає стану АВН «0» 
(напруга, що формується АВН 
uФa=0) і зростанню струму іФА. 
При цьому енергія накопичу-
ється в електромагнітному полі 
вхідного дроселя. У разі досяг-
нення значення iФА≥iЗАД+δ РРС 
перемикається у стан 
Р=1(N=0), що відповідає стану 
«+1» (напруга, що формується 
АВН uФa=Ud) і замикаються 
ключі К1(VD1) і К2 (VD2). 
Струм протікає через конден-
сатор С1 і в навантаження, має 
місце заряд конденсатора. Енергія, що накопичена у вхідному дроселі, відда-
ється АВН на вихід – формується спад струму. 
t0
iЗАД
iЗАД− δ
iЗАД+δ
t
iФА
0
uФа
Рисунок 5.21 – Принцип формування  
вхідного струму АВН 
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 Аналогічні процеси відбуваються під час формування негативної напівх-
вилі вхідного струму (іФА<0). Відмінність у тому, що при Р=1 формується зрос-
тання струму (по модулю) і замкнуті ключі К2 і К3 (стан «0», а за N=1 з ураху-
ванням зміни полярності напруги джерела замкнуті ключі К3 і К4 – стан «-1» 
формується спад струму (заряджання С2). 
 В інверторному режимі (вважаємо, що соsφ=1) вхідний струм іФА зміню-
ється в протифазі з напругою джерела змінної напруги. Напрямок передачі ене-
ргії міняється на протилежний – від кола випрямленого струму в джерело змін-
ного струму. Це можливо за наявності на виході АВН джерела постійного 
струму і умові, що 2Ud>1.1UЛm. 
Формування позитивної напівхвилі вхідного струму фази АВН (іФА>0). 
При значенні струму iФА≤iЗАД - δ  РРС перемикається в стан N=1(Р=0) – замкнуті 
ключі К3 і К4. Струм іФА під дією ЕРС джерела постійного струму протікає че-
рез VD3 і VD4 до вихідного затиску АВН (-), що відповідає стану АВН «-1» – 
формується зростання струму. Під час перемикання РРС в стан Р=1 замикають-
ся ключі К2 і К3 (стан АВН «0») – струм зменшується.  
Під час формування негативної напівхвилі вхідного струму (іФА<0) зна-
ченню Р=1 відповідає стан АВН «1» (замкнуті К1, К2) – струм зростає, у разі 
перемикання РРС у стан N=1 замикаються К2, К3 (стан АВН «0») - струм зме-
ншується. 
В загальному випадку, якщо формується струм за соsφ відмінному від 1, 
має місце чергування інтервалів часу відповідних випрямному (збіг напрямів 
струму і напруги джерела) і інверторному (напрями струму і напруги джерела 
протилежні) режимам роботи, тому схема формування імпульсів керування міс-
тить елементи для визначення полярності напруги джерела і завдання на струм 
з відповідною логікою розподілу імпульсів.  
Індуктивність вхідного дроселя. Швидкість зміни струму, що формується 
(рис. 5.21) повинна бути більше швидкості змінювання заданої синусоїди іЗАД 
при її граничній амплітуді. Чим більше значення швидкості змінювання,  стру-
му що формується, і чим менше відхилення δ для РРС, тим точніше відтворю-
ється іЗАД. Проте при цьому має місце достатньо висока частота перемикання 
ключів АВН і зростають втрати енергії на нагрівання в силових колах.  
Швидкість змінювання струму визначається напругою U і індуктивністю 
вхідного дроселя L. Значення L визначається також, як і в п. 5.1.2.2. Для АВН 
середньої напруги (3÷6 кВ), де використовуються високовольтні ключі, частота 
їх перемикань обмежена і слід обирати відповідні значення U,  L (при мінімаль-
но можливій швидкості зміни струму) і δ (відповідно до необхідного гармоній-
ного складу струму). 
Ємність конденсаторів вихідного фільтра АВН визначається відповідно 
до коефіцієнта пульсацій випрямленої напруги аналогічно трирівневому АІН 
(див. п. 4.3). 
 Таким чином, для низьковольтних АВН, де частота перемикань ключів 
істотно не лімітується, трирівнева структура порівняно з дворівневою дозволяє 
в два і більше рази зменшити індуктивність буферного дроселю L без підви-
щення напруги у ланці постійного струму. Що стосується високовольтних схем 
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АВН, де мають місце значні втрати енергії в ключах, бажано частоту їх переми-
кань обмежити. Це можливо за рахунок узгодження  швидкості змінювання 
струму АВН з бажаним законом змінювання його завдання за максимальної ам-
плітуди. Досягається це за мінімально можливою напруги у ланці постійного 
струму збільшенням індуктивності L. 
На рисунку 5.22 приведені осцилограми напруги, що формується фазою 
трирівневого АВН uФa, напруги uaN, струму іФА у випрямному режимі за         
UЛС =380 В, ІФ=100 А, 2Ud =1,15UЛСm= 618 В, індуктивності дроселя L=1,75 мГн 
(25 % від значення L=UФС/(ІФ·ω)) і δ=3,5 % від амплітуди вхідного струму. При 
цьому коефіцієнт гармонік струму (з урахуванням порядку гармонік до 200) 
THD200=3.4%, з урахуванням усіх гармонік THD=4,2%.   
Відповідно до напруги плеча моста uaN частота перемикань ключів К1, К2 
становить fП=10·50=500 Гц. Варто зазначити, що частота перемикань ключів 
К2, К3    fП=50 Гц, оскільки К2, К3 відкриті протягом напівперіоду.   
Попереднє заряджання конденсаторів вихідного фільтра передбачає наяв-
ність додаткового зарядного ланцюга. 
Система керування АВН виконується аналогічно схемі дворівневого АВН 
(див. п. 5.1.2.2). Відмінність в алгоритмі розподілу імпульсів на ключі АВН. 
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Рисунок 5.22 – Осцилограми напруги і вхідного струму фази трирівневого АВН 
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5.2. Активний випрямляч струму 
 
Трифазний активний випрямляч струму (АВС) це трифазний мостовий 
випрямляч (ТМВ) на повністю керованих ключах з однобічною провідністю (на 
рисунку 5.23 це тиристори, що вимикаються за колом керування), що підклю-
чається до мережі змінного струму через LC-фільтр (LВХ, CВХ). Дросель у колі 
навантаження Ld задає режим роботи джерела струму.  
Працює АВС у режимі регульованого джерела постійного струму з акти-
вним формуванням струму, що споживається від джерела змінної напруги. Він 
забезпечує регулювання напруги нижче значення вихідної напруги для некеро-
ваного мостового випрямляча U0=2,34U2Ф (U2Ф – фазна напруга джерела змін-
ного струму) і функціонує при незмінному напрямі випрямленого струму, але 
допускає зміну полярності та регулювання випрямленої ЕРС. 
 Оцінимо граничні можливості АВС. Активна потужність, що спожива-
ється АВС ϕcosIUP )(ФФ(1) 11 3=  (UФ(1), ІФ(1) – відповідно, діючі значення перших 
гармонік фазної напруги і струму). Виходимо з того, що струм який формуєть-
ся, співпадає за фазою з напругою мережі (cosφ=1) і напруга мережі синусоїда-
льна. Якщо нехтувати втратами потужності в силових колах АВС Р1=Pd=UdId 
(Ud, Id – середнє значення випрямленої напруги і струму). За постійного зна-
чення Id граничне значення амплітуди першої гармоніки фазного струму 
ІФm(1)=Id  або 21
d
)(Ф
II = . Таким чином, граничне значення ФФd U,UU 1222
3
== , 
тоді як для некерованого ТМВ Фd U,U 342= . Граничне значення Id  визначається 
опором навантаження.  
Формування вхідного струму. Вважаємо, що струм на виході випрямляча 
постійний, тоді струми у фазах мережі за рахунок періодичного перемикання 
ключів ТМВ будуть мати форму імпульсів постійної амплітуди. При викорис-
танні ШІМ можна забезпечити змінювання їх середнього значення за синусої-
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Рисунок 5.23 – Структурна схема АВС 
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дальним законом. Струм, що споживається з мережі змінного струму (на вході 
фільтра, який придушує вищі гармоніки), буде практично синусоїдальним.  
Варто зазначити, що використання синусоїдальної ШІМ у «класичному» 
уявленні, як це має місце у схемі АІН (АВН), неможливо. Так, у схемі АІН пе-
ремикання ключів у плечах моста незалежне, до того ж завжди відкритий один 
із ключів кожного плеча, і формування сигналів  керування за фазами може 
здійснюватися незалежно. Робота АВС має ряд особливостей. Для протікання 
струму в двох вхідних фазах у схемі АВС (рис. 5.23) необхідно відкрити по од-
ному ключу в двох плечах, у вимкненому стані (вхідний струм дорівнює нулю) 
– вмикаються два ключі в одному плечі для замикання струму id в колі наван-
таження з індуктивністю. 
Розглянемо формування синусоїдального вхідного струму АВС із вико-
ристанням методу просторового вектора (векторної ШІМ), який забезпечує 
мінімальну кількість перемикань ключів. Можливі стани схеми АВС подані в 
таблиці 5.2, де відображені фази мережі, які з’єднуються  з виводами р і n АВС 
(рис. 5.23), випрямлена напруга иB, струми у фазах мережі і кут зсуву просторо-
вого вектора струму. При цьому одержуємо 6 ненульових векторів і три нульо-
вих, коли випрямляч від мережі відключений і замкнуто обидва ключі в одному 
з плечей схеми.  
 
Таблиця 5.2 – Можливі стани схеми АВС 
Номер  
вектора 
p n иB іА іВ іС β, 
град 
1 А В  иАВ і -і 0 -30 
2 В А иВА - і і 0 150 
3 В С иВС 0 і - і 90 
4 С В иСВ 0 - і і -90 
5 А С иАС і 0 - і 30 
6 С А иСА - і 0 і -150 
0 – – 0 0 0 0 0  
 
Положення просторового вектора струму подані на рисунку 5.24. При 
цьому нумерація положень вектору відповідає таблиці 5.2. Часові діаграми на-
пруги мережі подані на рисунку 5.25. 
Розглянемо випадок, коли cosφ=1 і просторові вектора напруги і струму 
мережі співпадають за фазою. Розподілимо період на шість інтервалів (рис. 
5.25) відповідно моментам зміни полярності фазної напруги мережі. При цьому 
інтервали відповідають максимумам фазної напруги мережі і визначають поло-
ження просторового вектора напруги і струму в секторі, який складає 60º. В ін-
верторному режимі АВС необхідно змінити порядок чергування секторів так, 
щоб сектор С1 зайняв положення С4 (рис. 5.24) С2 - С5 і т.д., тобто зсунути на 
половину періоду напруги мережі. 
Для визначення відносної (до періоду модуляції Т) тривалості знаходження 
схеми у станах, що забезпечують формування просторового вектора I, який си-
нтезується, можна використати методику, розглянуту в п. 4.2.5.3.  
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Комбінації станів ключів схеми (відповід-
но в плечах А, В, С) для відповідних секторів 
просторового вектора подані в таблиці 5.3. Си-
мвол 1 показує, що замкнутий верхній ключ 
(а+, в+, с+). Символ 0 показує, що замкнутий 
нижній ключ (а_, в_, с_). Символи 0,1 показу-
ють, що в цій фазі замкнуто обидва ключі – 
верхній і нижній, що відповідає нульовому век-
тору. 
Аналізуючи таблицю 5.3, неважко визна-
чити логіку роботи схеми. Так, у секторі С1 у 
плечі, яке з’єднується з фазою мережі А пос-
тійно замкнутий ключ а+. В інших плечах має-
мо: ключ в_ вмикається на інтервалі, що визначається Т1, ключ с_  вмикається 
на інтервалі, що визначається Т2, на інтервалі, що визначається Т0,  вмикається 
ключ а_. 
Секторам С1 – С6 відповідають логічні сигнали С1 – С6, що визначаються 
напругою мережі живлення. Згідно до цього можна скласти логічні рівняння, 
які визначають стан відповідних ключів схеми АВС: 
201 6421 TCТCTCCа ⋅+⋅+⋅+=+  ,      120 5314 TCТCTCCа ⋅+⋅+⋅+=− , 
012 6423 TCТCTCCb ⋅+⋅+⋅+=+ ,       201 5316 TCТCTCCb ⋅+⋅+⋅+=− , 
120 6425 TCТCTCCc ⋅+⋅+⋅+=+ ,            012 5312 TCТCTCCc ⋅+⋅+⋅+=− . 
 
Таблиця 5.3 - Стани ключів схеми АВС 
Номер 
сектора 
С1 С2 С3 С4 С5 С6 
а в с а в с а в с а в с а в с а в с 
Т1 1 0  1  0  1 0 0 1  0  1  0 1 
Т2 1  0  1 0 0 1  0  1  0 1 1 0  
Т0 1,0     0,1  1  0,1     1,0  0,1  
ω1І
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4
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C6
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(C4)
Рисунок 5.24 – Формування  
просторового вектора  
вхідного струму 
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Рисунок 5.25 – Часові діаграми напруги мережі змінного струму 
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Якщо сектору (60º) відповідає n положень вектора (тактів модуляції), то 
кількість перемикань ключа становить К=1+2n. Так, за вихідної частоти      
f=50 Гц і дискретності пересування вектора 6º (n=10, частота модуляції 
fМ=3000 Гц) К=21, що відповідає частоті перемикання fП=1050 Гц. За µ=1 зна-
чення К2 досягає 1 перемикання ключа відповідне Т0 і Т2 відсутнє і К=2n-1 (при 
n=10,  fП=950 Гц). 
Розглянутий принцип формування струму реалізує система керування 
(СК) АВС (рис. 5.23), вхідними сигналами для неї є напруга мережі (з датчика 
напруги ДН) і коефіцієнт модуляції по амплітуді µ. Значення µ задається регу-
лятором вихідного струму РС. Принципи реалізації СК АВС ілюструє структу-
ра на рисунку 5.26. Система керування АВС синхронізована з мережею змінно-
го струму. Цю функцію виконує блок синхронізації з мережею (БС), який у 
функції фазної напруги мережі і сигналу завдання режиму роботи G (випрям-
ний або інверторний) формує сигнали  С1-С6, які відповідні секторам просто-
рового вектора струму. БС також тактує роботу генератора пилкоподібної на-
пруги (ГПН) і генератора трикутної (модулюючої) напруги (ГТН).  
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Рисунок 5.26 – Структурна схема системи керування АВС 
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Вихідна напруга ГПН задає кут повороту просторового вектора в межах 
сектора 60º. Формувач імпульсів (ФІ) формує імпульси, що задають тривалість 
знаходження просторового вектора в положеннях 6º, 12º, … 54º, 60º. З ураху-
ванням коефіцієнтів (К16, К26, …К160, К260), що визначають відносну тривалість 
станів схеми АВС в цих положеннях, блоками підсумовування БС1, БС2 фор-
мується закон зміни коефіцієнтів К1, К2 у межах сектора 60º. Значення К1, К2 з 
урахуванням коефіцієнта модуляції по амплітуді µ (блоки множення БМ1, БМ2) 
надходять в блок компараторів (БК), де за результатом їх порівняння з моду-
люючою напругою трикутної форми формуються сигнали Т1, Т2, Т0. Відповідно 
до сигналів С1-С6, Т1, Т2, Т0, блоком розподілу імпульсів (БРІ) формуються ім-
пульси керування ключами АВС. 
Проблемним елементом у схемі АВС є згладжувальний дросель, індукти-
вність якого Ld з одного боку визначає якість вихідного, а у разі використання 
ШІМ і вхідного струму АВС. З іншого боку, Ld визначає постійну часу вихідно-
го кола і підвищення Ld збільшує інерційність АВС як об’єкта регулювання. 
При цьому необхідно враховувати, що у схемі перетворювача частоти (див. п. 
6.1.2) опір навантаження АВС ddH I/UR = , який визначається АІС у процесі ре-
гулювання частоти і амплітуди вихідної напруги ПЧ змінюється в широких ме-
жах. Відповідно змінюється і стала часу. 
Визначальним чинником роботи схеми є частота модуляції fМ, чим вище її 
значення, тим краще якість згладжування випрямленого струму (id) і гармоній-
ний склад вхідного струму АВС іА (струм у фазі мережі іФА). При цьому потріб-
ні менші значення LВХ, CВХ, Ld. Осцилограми струмів id, іА, іФА і напруги фази 
мережі uA наведені на рисунку 5.27.  
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Рисунок 5.27 – Осцилограми напруги мережі і струмів у схемі активного  
випрямляча струму за  fМ = 3000 Гц і µ = 1 
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Прийнятні динамічні характеристики АВС за швидкодією можуть бути 
отримані у разі використання пропорційно-інтегрального регулятора вихідного 
струму, який дозволяє компенсувати сталу часу АВС і забезпечує астатизм сис-
теми за вихідним струмом. Осцилограми процесів при відпрацюванні АВС за-
даного значення Id=30 A для RH=1 Ом і  RH=10 Ом наведені на рисунку 5.28, а і 
рисунку 5.28, б (LВХ=4 мГн, CВХ=20 мкФ, Ld=20 мГн). Час регулювання при 
цьому не перевищує 0.01с, що допустимо для використання в системі регулю-
вання електроприводом на базі перетворювача частоти з АІС. 
При використанні високовольтних ключів із великими втратами енергії на 
перемикання частоту перемикання необхідно обмежувати. Очевидно, що для 
забезпечення необхідного гармонійного складу струму, що споживається з ме-
режі,  необхідно збільшувати індуктивність або ємність вхідного фільтра АВС. 
Складений АВС. Складену схему 
одержуємо послідовним з'єднанням 
декількох (n) АВС, які живляться 
від ізольованих комплектів вторин-
них обмоток трансформатору (рис. 
5.29). При цьому:  
1) знижується напруга клю-
чів; 
  2) з’являється можливість по-
ліпшення гармонійного складу ре-
зультуючого струму на вході тран-
сформатора (це дозволяє зменшити 
частоту перемикання ключів АВС), 
ABC1
ABC2
TV
Id
Ld
Рисунок 5.29 –  Структурна схема 
складеного АВС 
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Рисунок 5.28 – Осцилограми перехідних процесів у схемі АВС 
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а також зниження пульсацій випрямленого струму (це дозволяє зменшити інду-
ктивність вихідного дроселя АВС).  
Придушення вищих гармонік струму первинної обмотки трансформатора 
при цьому забезпечується зсувом фаз напруги вторинних обмоток або таким же 
зсувом фаз струмів, що формується АВС. За n=2 зсув модуляційних гармонік 
для їхної взаємної компенсації складе π, при n=3 зсув 2π/3, таким чином, зсув 
фаз по першій гармоніці складе 
fmn ⋅
=
piθ 2 , де mf  – кратність частот модуляції fМ і 
напруги мережі f. Для mf=15 і n=2 кут θ=12º. Для спрощення конструкції тран-
сформатора (для отримання θ=12º необхідно використовувати спеціальні рі-
шення по виконанню вторинної обмотки) краще використовувати зсув фаз 
струмів, які формуються АВС. У цьому випадку вторинні обмотки трансформа-
тору ідентичні, а зсув фаз по першій гармоніці струмів АВС реалізується зсу-
вом секторів вектора струму, що синтезується, щодо вектора напруги. 
Осцилограми id, струмів АВС1 іФА1, АВС2 іФА2, результуючого струму іФА0 
і коефіцієнта модуляції µ під час відпрацьовування АВС заданого значення 
Id=30 A для RH=10 Ом і використання пропорційно-інтегрального регулятора 
вихідного струму приведені на рисунку 5.30.  
Характер перехідних процесів на рис.5.30 підтверджує прийнятні для бі-
льшості застосувань динамічні характеристики АВС за швидкодією.  
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6 ПЕРЕТВОРЮВАЧІ ЧАСТОТИ 
 
Ці пристрої забезпечують перетворення напруги змінного струму однієї 
частоти (постійної або змінної) у напругу змінного струму іншої частоти (пос-
тійної або змінної). Звичайно частота, амплітуда і фаза вихідної напруги (стру-
му) регулюється у певних межах. Кількість фаз вхідної і вихідної напруги при 
цьому також може відрізнятися (трифазно-однофазні, однофазно-трифазні, ба-
гатофазні). Найбільша сфера використання – електропривод змінного струму. 
За структурою розрізнюють основні типи перетворювачів частоти (ПЧ): 
– із ланкою постійного струму; 
– із безпосереднім зв’язком  мережі живлення і кола навантаження. 
 
6.1 Перетворювачі частоти з ланкою постійного струму 
 
У наш час визначилося два класи ПЧ із ланкою постійного струму, що 
мають спільну ознаку – ланку постійного струму, проте суттєво відрізняються 
за структурою. Це перетворювачі низької напруги (до 1000 В) і середньої на-
пруги (до 6÷10 кВ). 
 
6.1.1 Перетворювачі  частоти на базі автономного інвертора напруги 
 
6.1.1.1 Перетворювачі частоти низької напруги 
ПЧ із ланкою постійного струму звичайно не передбачають необхідність 
використання вхідного або вихідного трансформатора. 
Структурна схема ПЧ з ланкою постійного струму (рис. 6.1) містить: 
– m1-фазне джерело (G) змінного струму (звичайно мережа змінного 
струму) з напругою U1  i частотою f1; 
–  вхідний фільтр (ФВХ), що зменшує вплив на мережу з боку ПЧ; 
–  випрямляч (В); 
– фільтр (Ф) у колі постійного струму, що, поряд з згладжуванням  
напруги, надає вхідному колу інвертора властивості джерела напруги; 
– m2-фазний інвертор (І) із вихідною напругою U2 i частотою f2 ; 
– вихідний фільтр (ФВИХ) для покращення вихідних параметрів ПЧ; 
– m2-фазне навантаження (Н). 
Вхідний і вихідний фільтри звичайно застосовуються у ПЧ з використан-
ням ШІМ. При цьому вхідний фільтр складається із фільтра радіозавад і вхідно-
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Рисунок 6.1 – Структурна схема ПЧ з ланкою постійного струму  
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го реактора для поліпшення комутації і обмеження вхідного струму. Вихідний 
фільтр є необхідним при значній довжині кабелю до навантаження (двигуна) 
для обмеження перенапруг, що обумовлені високою швидкістю змінювання ви-
хідної напруги. 
Таким чином, у ПЧ має місце подвійне перетворення напруги (енергії) 
джерела: спочатку вона випрямляється, а потім постійна напруга перетворю-
ється у змінну з необхідними параметрами.  
Основною перевагою ПЧ із ланкою постійного струму є можливість 
отримання на виході напруги (або струму), частота якої регулюється у достат-
ньо широких межах, як нижче, так і вище частоти мережі. 
Основні недоліки: зниження ККД унаслідок подвійного перетворення 
енергії і значне ускладнення схеми випрямлення для забезпечення двобічного 
обміну енергією між джерелом і навантаженням.   
При загальному принципі побудови внутрішня структура і властивості 
окремих елементів ПЧ цього типу достатньо різноманітні. Усе залежить від 
принців керування і потрібних характеристик вхід/вихід.  
Функції регулювання частоти вихідної напруги виконує інвертор. Регу-
лювання амплітуди вихідної напруги (струму) можливо двома способами: 
– амплітудне змінюванням напруги постійного струму на вході інвертора; 
– імпульсне, що здійснюється інвертором при незмінній напрузі постійно-
го струму на вході. 
Залежно від цього використовується керований або некерований випрям-
лячі. Наявність значної ємності у колі постійного струму ПЧ з інвертором на-
пруги знижує швидкість змінювання напруги, що суттєво обмежує можливості 
амплітудного регулювання  напруги. Унаслідок цього у наш час найбільшого 
розповсюдження знаходять ПЧ із використанням ШІМ (рис. 6.2).  
Відзначимо, що за значних потужностей  ПЧ із ШІМ для обмеження 
струму заряджання конденсатора фільтра під час підключення перетворювача 
до мережі випрямляч виконується керованим (регулювання лише у процесі за-
ряджання) або використовується спеціальна схема заряджання.  
Структура ПЧ з інвертором струму (рис. 6.3) передбачає використання на 
вході керованого випрямляча КВ. 
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Рисунок 6.2 – Структурна схема ПЧ із ланкою постійного струму  
з АІН  і використанням ШІМ 
  
 
350
За необхідності забезпечення двобічного обміну енергії між джерелом і 
двигуном на вході ПЧ встановлюється реверсивний керований випрямляч із 
двома комплектами вентилів (п. 2.7), що працює у випрямному режимі з пере-
даванням енергії від мережі до двигуна або у інверторному режимі при зворот-
ному напрямку енергії. Останнім часом з цією метою використовують активний 
випрямляч (п. 5.2), що поряд із обміном енергії забезпечує синусоїдальний вхі-
дний струм ПЧ при cosφ = 1 і можливість регулювання cosφ. 
Схема ПЧ із двобічним обміном енергією подана на рисунку 6.4. Вона мі-
стить у собі два трифазних інвертори на транзисторах, що мають спільне коло 
постійного струму. Один з них – активний випрямляч наруги АВН (див. п. 
5.1.2.2), що з’єднаний з мережею змінного струму. Обидва інвертори мають 
окремі системи керування. АВН є підвищуючим перетворювачем і його вико-
ристання у схемі ПЧ надає схемі важливу особливість – він зберігає дієспромо-
жність у разі зниження напруги у мережі змінного струму за рахунок стабіліза-
ції напруги у ланці постійного струму. При цьому струм, що споживається з 
мережі, пропорційно збільшується. Отже, у цьому разі АВН необхідно обирати 
з відповідним запасом за струмом. 
Для електроприводів, де частка енергії гальмування незначна і викорис-
тання АВН  економічно не доцільне, для відведення енергії з схеми ПЧ викори-
стовується гальмівний резистор RT, що підключається через транзистор VT (рис. 
6.2).  Він вмикається у разі перевищення напругою ланки постійного струму 
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Рисунок 6.4 – Структура силових кіл ПЧ з АВН 
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Рисунок 6.3 – Структурна схема ПЧ з ланкою постійного струму з АІС 
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певного значення. Оскільки зовнішній резистор RT і з’єднувальні дроти мають 
певну індуктивність у схему додано зворотній діод. 
 
6.1.1.2  Перетворювачі  частоти  середньої  напруги 
Відзначимо, що розподіл ПЧ на два класи – низької і високої напруги 
умовний. Тут мова йде не лише про більшу напругу і відповідні схемні рішення 
(використання групового з’єднання ключів і трансформаторів), а й про значні 
потужності перетворювача (до 10 МВт) і відповідні зміни акцентів при форму-
ванні характеристик вхід/вихід ПЧ.  
За великих потужностей на перший план виходять енергетичні показни-
ки, забезпечення високої якості вихідної напруги ПЧ, а також струму, що спо-
живається від мережі.  
Розглянемо основні рішення стосовно ПЧ середньої напруги (до 6÷10 кВ), 
що зараз виготовляються серійно [30-34, 45, 48]. 
ПЧ із знижувальним трансформатором на вході та підвищувальним 
трансформатором на виході (двотрансформаторна схема). 
  Цей підхід базується на використовуванні добре відпрацьованого рішення 
низьковольтного дворівневого АІН з вихідною напругою до 690 В. Для збіль-
шення вихідної потужності у схемі використовується паралельне з’єднання ін-
верторів за виходом (п. 4.3.6) через вихідні реактори. Структурна схема такого 
ПЧ з двома АІН наведена на рисунку 6.5, там же показані відповідні значення 
напруги. У вхідному колі використовується 12-фазна схема випрямлення, що 
забезпечує якість струму, який споживається з мережі змінного струму. 
Вхідний трансформатор має дві вторинні обмотки зі схемами з’єднання Y 
та ∆.  АІН живляться від випрямлячів (В) з ємнісним фільтром. На виході вста-
новлено синусоїдальний LC – фільтр (Ф), його струм з урахуванням коефіцієнта 
трансформації IHOM(6300/655) = 9,62IHOM  (струм двигуна - IHOM). 
При цьому частота модуляції (ШІМ) достатньо висока (до 6 кГц). Частота 
зрізу фільтра повинна бути близькою до максимальної вихідної частоти ПЧ. Ре-
зонансна частота фільтра повинна бути нижче частоти модуляції. Як видно з 
рисунка 6.5, втрати напруги у ПЧ (включаючи вихідні реактори, випрямляч, 
АІН і фільтр) складають 8,4 %. Наявність значного вихідного фільтра погіршує 
динаміку приводу. ККД такого ПЧ не перевищує 95 % (притому, що ККД низь-
ковольтного перетворювача 97-98 %).  
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Рисунок 6.5 – Структурна схема ПЧ із двома трансформаторами 
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Багаторівневі ПЧ (БПЧ). Вихідна напруга БПЧ має східчасту форму, 
аппроксимуючи синусоїдальний сигнал. Їх переваги:  
– якість вихідної напруги наближається до прийнятих стандартів, знижу-
ється на відміну від дворівневих ШІМ інверторів значення du/dt, що дає можли-
вість використання БПЧ без додаткових «синусних» фільтрів; 
– силові кола можуть виконуватися на низьковольтних напівпровіднико-
вих приладах; 
– завдяки використанню на вході багатофазних схем випрямлення спожи-
вають від мережі практично синусоїдальний вхідний струм із коефіцієнтом по-
тужності близьким до одиниці. 
Загальним для всіх багаторівневих перетворювачів частоти (БПЧ) серед-
ньої напруги є наявність кола постійного  струму і спеціального багатообмот-
кового трансформатора на вході. Більшість типів БПЧ передбачає пряме підк-
лючення двигуна змінного струму (за винятком схем із складанням напруги на 
трансформаторі). Вхідний трансформатор використовується як багатофазне (12- 
або 18-фазне) джерело, що досягається відповідними схемами з’єднання вто-
ринних обмоток. Базова схема джерела постійного струму – трифазний мосто-
вий випрямляч (або складені схеми на його основі) з конденсатором на виході. 
БПЧ на базі трирівневого інвертора. Структурна схема БПЧ на базі  
ТАІН із трьома рівнями напруги джерела постійного струму (U, 0, -U, де  U – 
напруга на виході кожного з випрямлячів) подана на рисунку 6.6. Підключення 
двигуна змінного струму пряме, може використовуватися незначний фільтр 
(Ф). Блок інвертора звичайно виконується на тиристорах типу IGCT або висо-
ковольтних IGBT. Це обумовлено значною напругою на ключах схеми. Так, за 
вихідної лінійної напруги БПЧ UЛ=6 кВ  напруга U=UЛ/√2=4,243 кВ.  
TV
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Рисунок 6.6 – БПЧ на базі ТАІН 
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Напруга на ключах дорівнює UКЛ=U. З урахуванням можливих перенап-
руг, що виникають у процесі перемикань струму, ключі обирають із запасом 
(КЗАП=1.5÷2). Перетворювачі на основі ТАІН (3-level) випускаються фірмами 
АВВ і Siemens на потужності до 5000 кВт при напрузі 3300 і 4160 В. 
За необхідності мати напругу 6000 В фірма АВВ (а також Тransresch 
Antriebssysteme Berlin) пропонує установку на виході після LC-фільтра транс-
форматора, що погоджує напругу інвертору з напругою двигуна. Фірма Siemens 
пропонує використання автотрансформаторного синусоїдального фільтра (IHV-
фільтр). У вхідному колі ПЧ використовується 12-фазна схема випрямлення 
(може бути схема і з більшою кількістю фаз). На виході інвертора встановлю-
ється синусоїдальний LC-фільтр на струм з урахуванням коефіцієнта трансфор-
мації IHOM(6300/4160) =1,51IHOM  (IHOM – струм двигуна).  
Для забезпечення двобічного передавання енергії  між двигуном і мере-
жею змінного струму у вхідному колі ПЧ встановлюється трирівневий актив-
ний випрямляч (див. п. 5.1.2.3) при прямому підключенні до мережі (за напру-
гою до 4.16 кВ). 
 БПЧ на базі чотирирівневого інвертора. Схема чотирирівневого інвер-
торуа з «плаваючими» конденсаторами використовується фірмами Alstom і 
General Electric. Інвертори БПЧ ALSPA VDM 6000 Alstom виконані на IGBT, а 
інвертори БПЧ Innovation Medium GE виконані на IGCT. 
За рахунок збільшення рівнів гармонійний склад вихідної напруги пок-
ращується. Проте, зазвичай, і в цьому випадку бажана установка (правда, дещо 
полегшеного) LC-фільтра. Важливим моментом є можливість використання 
БПЧ на напругу 6 кВ без вихідного трансформатора. 
БПЧ на базі каскадних БАІН. Структурна схема БПЧ  з каскадним пос-
лідовним з’єднанням n = 3 інверторів у вихідних фазах подана на рисунку 6.7.  
Вона складається з 3n ідентичних блоків (рис. 6.7, а), що містять у собі трифаз-
ний мостовий некерований випрямляч з конденсатором фільтра (для отримання 
необхідної напруги конденсатори з’єднуються послідовно) і однофазний мосто-
вий інвертор на транзисторах (IGВT). У разі пошкодження блоку, завдяки фун-
кції Power-Cell-Bypass, дефектний блок автоматично перемикається (виводить-
ся з роботи), а керування блоками, що залишилися, автоматично коригується. 
Така можливість досягається за рахунок перемодуляції 3-ю гармонікою. Це за-
безпечує високу живучість БПЧ. 
Базовим рішенням такого БПЧ є «Perfect Harmony» фірми Siemens. Ана-
логи його в різних модифікаціях випускають практично всі фірми в Японії, Ко-
реї, Китаї, Росії тощо. 
При вихідній лінійній напрузі БПЧ UЛ=6 кВ  використовують БПЧ з кіль-
кістю інверторів на фазу n=5 або n=6. Напруга в колі постійного струму інвер-
тора U=UЛ/(n√2), за n=5 маємо U=849 В, за n=6 маємо U=707 В. Напруга на 
ключах дорівнює UКЛ=U. З урахуванням можливих перенапруг, що виникають 
у процесі перемикань струму, ключі обирають із запасом (КЗАП=1,5÷2). Таким 
чином, можна використовувати IGВT класу 1700 В.  
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Для підключення до мережі використовується спеціальний трансформа-
тор із 3n вторинних обмоток для живлення відповідних блоків БПЧ. Обмотки 
утворюють n вісімнадцяти фазних систем для блоків різних фаз БПЧ. 
Таким чином, незалежно від базової структури, багаторівневі перетворю-
вачі частоти характеризуються значною складністю схем, яка містить багатоо-
бмотковий спеціальний трансформатор. Як наслідок, мають значну вартість, що 
дає змогу використовувати їх лише за потужностей у декілька МВт, де це еко-
номічно доцільно. Окрім того, наявність багатофазної схеми випрямлення сут-
тєво ускладнює реалізацію двобічного обміну енергією з мережею живлення, 
тому БПЧ звичайно використовують у електроприводі турбомеханізмів, де не 
має потреби у реалізації режимів генераторного гальмування. 
6.1.2 Перетворювачі  частоти на базі автономного інвертора струму 
Відносно синхронних двигунів великої потужності за напругою 6 кВ добре 
зарекомендувала схема за «класичною» структурою (рис. 6.3): керований ви-
прямляч на тиристорах – інвертор струму з природною комутацією, що здійс-
нюється ЕРС обмотки статора двигуна. Живлення обмотки ротора здійснюється 
від тиристорного збуджувача (ТЗ), що має окреме живлення. 
С
В
АІН
В
АІН
В
АІН
В
АІН
В
АІН
В
АІН
В
АІН
В
АІН
В
АІН
В
АІН
M
TV
а)
б)
Рисунок 6.7 – Структурна схема БПЧ з каскадним з’єднанням  
інверторів у вихідних фазах 
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Останнім часом широке розповсюдження знаходять ПЧ на базі автономно-
го інвертора струму (АІС) з імпульсним регулюванням і синусоїдальним вихід-
ним струмом. Використовують у вхідних колах багатофазні схеми випрямлення 
з керованими випрямлячами або активний випрямляч струму (АВС) на повніс-
тю керованих ключах (рис. 6.8). На виході АІС встановлено ємнісний фільтр. 
Такий ПЧ забезпечує на виході практично синусоїдальну напругу і двобічний 
обмін енергією між джерелом змінного струму і двигуном. 
Лідером у виробництві і збуті ПЧ на базі АІС є фірма Allen-Bradley (Кана-
да). В даний час перетворювачі з ШІМ-АІС виробляє також фірма Hyundai     
(П. Корея). ПЧ із ШІМ-АІС типу Power Flex 7000 Allen-Bradley виконаний на 
симетричних тиристорах з інтегрованим керуванням – SGCT. У схемі АВС і 
АІС використовується SHE PWM за семи імпульсах у напівхвилі струму (п. 
4.1.2.1).  
SGCT зручні для послідовного включення за будь-якого рівня середньої 
напруги. Оскільки реактор у ланці постійного струму обмежує величину стру-
му, не потрібні напівпровідникові запобіжники для захисту силових напівпро-
відникових приладів. Так у разі використання SGCT із зворотною напругою    
6500 В кількість компонент інвертора мінімально. Так, для інвертора на 2400 В 
потрібні всього 6 силових перемикальних приладів, на напругу 3300, 4160 В – 
12, а на 6600 В – 18. 
 Можливі різні виконання вхідного випрямляча ПЧ, починаючи від           
6-пульсної схеми випрямлення до 18-пульсної. Найкращі показники забезпечує  
варіант із використанням АВС, що дозволяє забезпечити двобічну провідність 
за високої якості вхідного струму ПЧ і прямому підключенні до мережі змінно-
го струму (за відсутності вхідного трансформатора). Важливою особливістю 
АІС за наявностю вихідного ємнісного фільтра є обмежена швидкість зростання 
вихідної напруги. При цьому форма вихідної напруги близька до синусоїдаль-
ної у всьому діапазоні регулювання частоти. 
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Рисунок 6.8 – Структура силових кіл ПЧ на базі АІС із АВС 
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6.2  Безпосередні перетворювачі частоти 
 
Призначені для перетворення змінної напруги одної частоти в змінну на-
пругу іншої частоти при безпосередньому зв’язку фаз навантаження з фазами 
мережі живлення без проміжного перетворення. Вихідна напруга їх формується 
з ділянок напруги мережі відповідної полярності. Випрямлення змінної напруги 
джерела енергії і перетворення цієї випрямленої напруги у змінну, необхідної 
частоти і амплітуди є функцією одного пристрою. При цьому має місце однок-
ратне перетворення енергії і високий ККД, достатньо просто вирішуються пи-
тання пов’язані з обміном енергії між навантаженням і мережею живлення.  
Залежно від принципів комутації ключів схеми можна виділити такі типи: 
– перетворювачі частоти з безпосереднім зв’язком (ПЧБ) з природною 
комутацією [8,10]; 
– перетворювачі з безпосереднім зв’язком зі штучною комутацією, що 
отримали назву – матричні перетворювачі [23, 24, 47]; 
– дволанкові перетворювачі частоти [25]. 
 
6.2.1  Перетворювачі частоти з природною комутацією 
 
У ПЧБ крива вихідної напруги частоти f2, що змінюється, формується з 
ділянок напруги мережі живлення, котра за допомогою тиристорів безпосеред-
ньо зв’язана з навантаженням, шляхом циклічного підключення навантаження 
на визначені інтервали часу до різних фаз мережі.  
Їхня схема виконується з використанням тиристорів, що не вимикаються 
за колом керування. Комутація струму навантаження здійснюється перемикан-
ням струму з тиристору одної фази мережі на тиристор іншої фази у разі зміни 
напруги, що прикладена до тиристора, тобто напругою мережі живлення. Це 
дещо обмежує можливості перетворення у частотному діапазоні – вихідна час-
тота не може перевищувати частоту напруги мережі f1. Доцільний діапазон від 0 
до 0,6 f1. 
Силова схема і принцип дії ПЧБ аналогічні до реверсивного керованого 
випрямляча (тиристорні перетворювачі див. п. 2.7). Є дві групи тиристорів ТП1 
і ТП2, що з’єднані між собою зустрічно паралельно, що дає можливість отри-
мання у навантаженні струму і напруги обох полярностей.  Схема випрямляча 
може бути однофазна, багатофазна, нульова або мостова. За кількістю фаз вхід-
ної та вихідної напруги розрізнюють однофазно-однофазні, трифазно-однофазні 
(рис. 6.9 і рис. 6.10) і трифазно-трифазні схеми ПЧБ (рис. 6.11 і рис. 6.12). Фор-
ма вихідної напруги залежить від кількості фаз випрямлення, від частоти вихід-
ної напруги, закону керування тиристорами, характеру навантаження. 
Принцип перетворення (рис. 6.9, б) здійснюється почерговим вмиканням 
випрямлячів ТП1 і ТП2 на час, що становить половину періоду вихідної напру-
ги. Це призводить до періодичного змінюванню полярності напруги на наван-
таженні. Змінюванням часу роботи кожного з випрямлячів можна регулювати 
частоту вихідної напруги. Так, для формування позитивного напівперіода вихі-
дної частоти (рис. 6.9, а) керують тиристорним перетворювачем ТП1 (катодна 
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група вентилів VS1, VS2, VS3). При 
цьому почергово вмикаються тири-
стори у фазах, де напруга позивна і 
струм крізь навантаження iН надхо-
дить у напрямку, показаному су-
цільною стрілкою. Обвідна вихідної 
напруги при цьому утворюється з  
відповідних  ділянок напруги змін-
ного струму позитивної полярності. 
Перетворювач ТП2 при цьому вим-
кнутий. 
Для формування негативного напі-
вперіоду керують ТП2 (анодна гру-
па вентилів VS4, VS5, VS6). Струм 
крізь навантаження надходить у 
зворотному напрямку (перервна 
стрілка), ТП1 при цьому вимкну-
тий. Перемикання струму з одного 
випрямляча  на інший здійснюється 
при спаданні струму до нуля з на-
ступною витримкою часу необхід-
ною для виключення можливості 
короткого перемикання, тобто реа-
лізується принцип роздільного ке-
рування (п. 2.7). Значення вихідної 
напруги регулюється змінюванням 
кутів α  відкривання тиристорів у 
кожній групі, які визначаються сиг-
налами керування і алгоритмом ро-
боти.  
Керування випрямлячами однієї 
фази може бути також сумісним (п. 
2.7). При сумісному керуванні у ви-
хідних колах необхідні реактори 
(L), що обмежують зрівнювальні 
струми між ТП1 і ТП2. При роздільному реактори не потрібні. 
Схема ПЧБ із багатофазним (m2) виходом утворюється із відповідної кі-
лькості однофазних перетворювачів, вихідні кола яких з’єднуються за схемами 
«зірка» (рис. 6.11, рис. 6.12) і «трикутник»  або виконуються з незалежним під-
ключенням фаз, коли кожна фаза навантаження отримує живлення від окремого 
однофазного ПЧБ. Є особливість у підключенні до мережі живлення ПЧБ на 
базі мостових схем – при з’єднанні фаз навантаження фази ПЧБ (рис. 6.12) 
отримують живлення від окремих (незалежних) обмоток трансформатору, а у 
разі незалежного підключення необхідність в цьому відсутня. Керування кож-
ною вихідною фазою здійснюється з відповідним фазовим зсувом (2π/m2).  
Рисунок 6.9 – Однофазний ПЧБ  
за трифазною нульовою схемою: 
а) схема принципова; 
б) діаграми вихідної напруги 
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У разі з’єднання навантаження  за 
схемою «зірка» можливо два варіанти: 
без нульового і з нульовим дротом (рис. 
6.11). За наявностю нульового дроту ро-
бота окремих вихідних фаз здійснюється 
незалежно від інших, що спрощує сис-
тему керування і аналіз вихідної напру-
ги. Звичайно нульовий вивід у обмотки 
двигуна відсутній і тому використову-
ється схема без нульового дроту, що 
ускладнює форму вихідної напруги, 
проте сприяє покращенню її гармоній-
ного складу.  
Регулювання вихідної напруги 
здійснюється змінюванням фази імпуль-
сів керування. При безперервному стру-
мі навантаження середнє значення на-
пруги випрямляча визначається як  
 
UCP=U0cosα.                        (6.1) 
 
Це значення визначається кутом 
керування конкретного тиристора на ін-
тервалі його провідності. Змінювання 
середнього значення вихідної напруги можна досягнути змінюванням серед-
нього значення напруги на відповідних інтервалах провідності  тиристорів при 
регулюванні кутів керування за відповідним законом, інакше кажучи, законом 
модуляції кутів керування тиристорами. 
Звичайно переслідують мету отримання синусоїдального закону (за осно-
вною гармонікою)  
N
ZH
Рисунок 6.11 – Трифазно-трифазний ПЧБ за трифазною нульовою схемою 
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Рисунок 6.10 – Однофазний ПЧБ  
за трифазною мостовою схемою 
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 U2(1)=U2msinω2t= µU0sinω2t,                                 (6.2) 
 
де  µ=U2m/U0 – коефіцієнт модуляції напруги за амплітудою.  
Вважаючи, що середнє значення визначає першу гармоніку вихідної на-
пруги, прирівнюємо (6.1) і (6.2), звідки отримуємо закони змінювання для кутів 
керування ТП1 і ТП2 у фазі ПЧБ:   α1=arccos(µ sinω2t),   α2=arсcos (- µ sinω2t). 
Такий алгоритм керування випрямлячами фази ПЧБ отримав назву аркко-
синусоїдального (у подальшому будемо називати синусоїдальна модуляція). 
Діаграми вихідної напруги і струму однофазного ПЧБ за трифазною ну-
льовою схемою і за трифазною мостовою формою подані на рисунку 6.13. Не-
важко побачити, що збільшення кількості фаз випрямлення суттєво впливає на 
якість вихідної напруги і струму. 
Важливим моментом є забезпечення вільного обміну енергією між мере-
жею і навантаженням. Це стосується обміну реактивною потужністю при акти-
вно-індуктивному навантаженні або під час роботи на двигун змінного струму, 
коли зсув між основними гармоніками вихідних напруги і струму не перевищує 
90º (рис. 6.14), а також генераторного режиму роботи двигуна, коли зсув більше 
90º. При цьому чергуються режими роботи ТП випрямний, коли полярності на-
пруги і струму співпадають і інверторний, коли протилежні. Перехід у інверто-
рний режим здійснюється відповідним збільшенням кутів керування випрямля-
ча, що працював у випрямному режимі. Останнє передбачає відповідний 
алгоритм роздільного керування випрямлячами у фазі ПЧБ, коли сигнал дозво-
лу роботи відповідного випрямляча формується після зменшення струму попе-
реднього випрямляча до нуля і відліку необхідної безструмової паузи. Зніма-
ється сигнал дозволу у разі зниження струму цього випрямляча до нуля. Це 
достатньо просто реалізується коли у напівхвилі струму, що формується, відсу-
тні безструмової паузи, але дещо ускладнюється коли вони присутні. 
Z
А
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С
Рисунок 6.12 – Трифазно-трифазний ПЧБ за трифазною мостовою схемою 
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 ПЧБ з роздільним керуванням властиві певні недоліки. Так, при малих 
навантаженнях у режимі перервних струмів збільшується коефіцієнт спотво-
рення форми вихідної напруги. Спотворення також збільшується із зростанням 
вихідної частоти. При некратних частотах мережі живлення і вихідної частоти у 
вихідній напрузі з’являються низькочастотні складові. 
Максимальне значення вихі-
дної частоти залежить від си-
лової схеми БПЧ. У разі від-
сутності паузи між роботою 
груп тиристорів у фазі мак-
симальна частота становить 
[29]  
 
12 f2mn2
mf
−+
= ,  (6.3) 
 
де  n – кількість ділянок синусоїди напруги мережі живлення у напівперіо-
ді вихідної частоти f2, m – кількість пульсацій напруги за період частоти мережі. 
При цьому схему (рис. 6.11) за наявності нульового дроту слід вважати нульо-
вою  (m=3), якщо нульовий дріт відсутній – мостовою (m=6). Згідно з (6.3) мак-
симальне значення частоти для трифазної нульової схеми (якщо nМІН=3) стано-
вить f2МАХ=0,43f1, для мостової  f2МАХ=0,6f1. 
Рисунок 6.13 –  Діаграми вихідної напруги і струму ПЧБ:  
а) із нульовою схемою випрямлення; б) із мостовою схемою випрямлення 
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Рисунок 6.14 – Режими роботи ПЧБ 
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Згідно з [29] діюче значення першої гармоніки вихідної напруги 
  
1
1
)1(2 U
m
sinmAU µpi
pi
= ,                                                (6.4) 
 
де U1 – діюче значення напруги змінного струму на вході ПЧБ, А=1 – для 
нульової схеми, А=√3 – для мостової схеми, m1=3 – кількість фаз мережі жив-
лення. 
Завантаження тиристорів схеми визначається аналогічно до схеми випрям-
ляча. Проте є особливість – нерівномірність завантаження тиристорів груп, що 
формують струм вихідної фази. Це суттєво проявляється на частотах близьких 
до максимальної, коли навантаження припадає фактично на один тиристор. Не-
рівномірність навантаження можна врахувати введенням коефіцієнту наванта-
ження за струмом [29]. У подальшому враховуємо лише 1-у гармоніку вихідно-
го струму І2(1). Кожна з груп тиристорів (ТП1 і ТП2) формує напівхвилю струму 
І2(1). Середнє значення напівхвилі струму визначається як і у однонапівперіод-
ного випрямляча 
pipi
)1(2)1(2
)1(2
2II
I mCP == . 
Усереднене навантаження тиристора за середнім значенням струму  
 
pi⋅
=
m
I
I YVTCP
)1(2
.
2
.                                                 (6.5) 
 
Усереднене навантаження тиристора за діючим значенням струму  
 
m
I
I YVT 2
)1(2
.
= .                                                      (6.6) 
 
З урахуванням коефіцієнта завантаження за середнім і діючим струмами 
  
ІVTCP=KC.CPIVTCP.Y    і          ІVT=KC.ДIVT.Y .                          (6.7) 
 
Значення коефіцієнтів завантаження [29] суттєво залежать від співвідно-
шення вихідної частоти і частоти мережі  ν = f2/f1 ,  так за  ν >0,6 коефіцієнт KC.CP 
становить KC.CP=3 (з ν = 0,5 KC.CP=2,2), коефіцієнт KC.Д=1,73 (з ν = 0,5 KC.Д=1,26). 
Доцільний діапазон змінювання вихідних частот ПЧБ від 0 до 30 Гц (що 
менший, ніж у перетворювачів із ланкою постійного струму). Оскільки за час-
тотного керування вихідна напруга є пропорційною частоті, обмеження діапа-
зону вихідних частот призводить до необхідності узгодження напруги двигуна і 
мережі. В іншому разі, уже на максимальних частотах, регулювання здійсню-
ється за значних кутів регулювання, які із зменшенням частоти зростають, а га-
рмонійний склад вихідної напруги суттєво погіршується. Окрім того, зі зни-
женням напруги на виході ПЧБ зменшується їхній коефіцієнт потужності.  
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Область використання – частотний  електропривод потужних тихохідних 
асинхронних і синхронних електродвигунів. 
Приклад 6.1.  Розрахувати безпосередній перетворювач частоти за схе-
мою (рис. 6.11) без нульового дроту для живлення двигуна змінного струму з 
РНОМ=100 кВт, UНОМ=380 В, cosφНОМ=0,8, ηНОМ=0,9. Максимальну вихідну час-
тоту прийняти 30 Гц. Напруга мережі U=380 В. 
Розв’язання. Виходячи з того, що напруга двигуна регулюється пропор-
ційно частоті (U2/f2=const.), значення вихідної напруги з f2=0,6f1=30 Гц стано-
вить U2=0,6UНОМ=228 В. Мова йде про першу гармоніку напруги. 
Таким чином, для живлення ПЧБ необхідний трансформатор на вході. 
Згідно з (6.4) визначимо напругу вторинної обмотки трансформатору  
µpi
pi
m
sinm
UUТ
1
2
2
3
⋅
= . 
Для компенсації зниження напруги мережі і втрат напруги у силових ко-
лах ПЧБ слід передбачити деякий запас за напругою (20 %). Відтоді потрібне 
значення вихідної напруги досягається за рахунок введення кута регулювання 
αМІН=arcos(1/1,2)=33,6º (приймаємо αМІН=30º). 
З урахуванням цього лінійна напруга вторинної обмотки трансформатора  
30
6
33
228
3 1
2
2
cossincos
m
sinm
UU
МІН
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⋅
= =318,4 В. 
Фазна напруга вторинної обмотки трансформатора UТ2Ф=UТ2/√3=183,8 В. 
Коефіцієнт трансформації    n=U1Ф /UТ2Ф=220/183,8=1,2 
Номінальний струм двигуна (перша гармоніка вихідного струму)  
9,08,03803
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=211 А. 
Приймаємо значення коефіцієнта KC.CP=3 (з ν=0,6), коефіцієнт KC.Д=1,73  
(з ν=0,6). Значення струму тиристорів: 
pipi ⋅
=
⋅
=
3
2
3
2 1212 )()(
СР.СVTCP
I
m
I
КI =95 А, 
6
731
2
1212 )()(
Д.СVT
I
,
m
I
КI == =149 А. 
Тиристори обираємо з запасом згідно з ІVTCP і UТ2 на зворотну напругу 
UЗВМАХ=2·√2UТ2=900 В (подвійний запас за напругою) типу Т161-160-9. 
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6.2.2  Матричні перетворювачі частоти з ШІМ 
 
Останнім часом на основі повністю керованих ключів (IGCT, IGBT) 
з’явився окремий клас перетворювачів частоти з безпосереднім зв’язком, що 
отримав назву матричний перетворювач частоти (МП). Використання методів 
широтно-імпульсної модуляції (ШІМ) робить МП конкурентоспроможними ві-
дносно перетворювачів з проміжною ланкою постійного струму і автономним 
інвертором напруги (АІН). Спрощена схема силових кіл МП подана на рисунку 
6.15. Вона містить у собі 9 ключів двобічної провідності (3 на фазу) і утворює 
матрицю 3х3 – звідки і назва. 
Обов’язковий елемент схеми  вхідний фільтр, що є необхідним для: 
– обмеження перенапруги на ключах схеми у процесі комутації струму, 
що споживається від мережі змінного струму, для чого перед ключами схеми 
встановлені конденсатори; 
– забезпечення сумісності з мережею – мінімальні викривлення форми 
струму і високий коефіцієнт потужності.  
Найпростішим і традиційним рішенням у МП є використання LC-фільтра. 
Оскільки активний опір мережі достатньо малий, то виникають проблеми, що 
пов’язані з високою добротністю фільтра, що обумовлює суттєвий підйом амп-
літудно-частотної характеристики в області резонансної частоти fР і, як наслі-
док, підсилення визначеного спектра частот.  
Послабити ефект підсилення можна зниженням добротності фільтра  вве-
денням резистора RФ паралельно LФ (для зниження витрат енергії його опір слід 
обирати мінімум на порядок більше, ніж ХLф) і зсувом fР в область низьких час-
тот. 
 Вихідна напруга МП формується з напруги мережі змінного струму відпо-
відної полярності. Це передбачає більшу кількість станів схеми (27) порівняно 
зі схемою АІН, де використовується лише 3 рівня напруги (+U), 0 і (-U) і кіль-
Рисунок 6.15 – Спрощена схема матричного перетворювача 
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кість станів 8. Можливі стани подані у таблиці 6.1. Відзначимо, що як і в розг-
лянутих вище схемах перетворювачів із природною комутацією ключів,  вико-
ристання роздільного керування можливо і у схемі матричного перетворювача. 
Однак це передбачає занадто високі вимоги до відповідних датчиків струму 
(стану ключів).  
У реалізації ШІМ у МП можна знайти спільне з АІН, де необхідність конт-
ролю вихідного струму відсутня. При цьому функції ключів у силових колах 
АІН (рис. 6.16, б) різні: керований – транзистор, некерований – діод, що забез-
печує «підхоплення» струму навантаження під час запирання транзистора. 
Типова схема ключа двобічної провідності (КДП), що використовується в 
MП [24], подана на рис. 6.16, а. Він містить у собі дві половинки з транзистора з 
діодом, що з’єднані зустрічно-паралельно (діоди захищають транзистори від 
Таблиця 6.1 - Можливі стани схеми МП 
 
№ а в с Комбінація 
ключів 
и1 иа и1 
ив 
и1 
ис 
и1 
іА іВ іС α, град 
β, 
град 
+1 А В В 100 иАВ 2/3 -1/3 -1/3 і -і 0 0 -30 
-1 В А А 100 иВА 2/3 -1/3 -1/3 -і і 0 0 150 
+2 В С С 100 иВС 2/3 -1/3 -1/3 0 і -і 0 90 
-2 С В В 100 иСВ 2/3 -1/3 -1/3 0 -і і 0 -90 
+3 С А А 100 иСА 2/3 -1/3 -1/3 -і 0 і 0 -150 
-3 А С С 100 иАС 2/3 -1/3 -1/3 і 0 -і 0 30 
+4 В А В 010 иАВ -1/3 2/3 -1/3 і -і 0 120 -30 
-4 А В А 010 иВА -1/3 2/3 -1/3 -і і 0 120 150 
+5 С В С 010 иВС -1/3 2/3 -1/3 0 і -і 120 90 
-5 В С В 010 иСВ -1/3 2/3 -1/3 0 -і і 120 -90 
+6 А С А 010 иСА -1/3 2/3 -1/3 -і 0 і 120 -150 
-6 С А С 010 иАС -1/3 2/3 -1/3 і 0 -і 120 30 
+7 В В А 001 иАВ -1/3 -1/3 2/3 і -і 0 240 -30 
-7 А А В 001 иВА -1/3 -1/3 2/3 -і і  0 240 150 
+8 С С В 001 иВС -1/3 -1/3 2/3 0 і  -і 240 90 
-8 В В С 001 иСВ -1/3 -1/3 2/3 0 -і і 240 -90 
+9 А А С 001 иСА -1/3 -1/3 2/3 -і 0 і 240 -150 
-9 С С А 001 иАС -1/3 -1/3 2/3 і 0 -і 0 30 
0А А А А – – 0 0 0 0 0 0 0 0 
0В В В В – – 0 0 0 0 0 0 0 0 
0С С С С – – 0 0 0 0 0 0 0 0 
10 А В С – – иА иВ иС – – – – – 
11 А С В – – иА иС иВ – – – – – 
12 В А С – – иВ иА иС – – – – – 
13 В С А – – иВ иС иА – – – – – 
14 С В А – – иС иВ иА – – – – – 
15 С А В – – иС иА иВ – – – – – 
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пробою зворотною напругою). Оскільки IGBT 
виготовляються з влаштованим  зустрічно-
паралельним діодом, ключ отримується послідо-
вним (зустрічним) з’єднанням двох приладів. 
Функції кожної з половин ключа рисунку 6.16, а 
ідентичні функціям діода VD і транзистора VT на 
рис. 6.16, б. Відповідно до функцій відрізняється 
і алгоритм керування транзисторами ключа. 
Окрім того ці функції залежать від полярності 
прикладеної до ключа напруги. Сигнали керу-
вання одночасно подаються на обидва транзис-
тори ключа. Відзначимо, що використання прин-
ципу керування ключами МП аналогічного схемі 
АІН  дозволяє виключити контроль струму у фа-
зах для роздільного керування ключами, що фо-
рмують позитивну і негативну напівхвилі струму 
навантаження. 
Принцип керування ключами ілюструє ри-
сунок 6.17. Для простоти уявлення  розглянемо 
роботу одного плеча однофазного мостового АІН 
за біполярної модуляції і використанні КДП 
(друге плече моста на рисунку 6.17, а не зображено). Вихідна напруга  на інтер-
валі модуляції  ТМ приймає два значення +U і –U.  
За поданої полярності напруги джерела ключі Т1, D2 (відокремлені на ри-
сунку 6.17,а пунктиром и містять в собі послідовно з’єднані транзистор и діод) 
VD
VT
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Рисунок 6.16 – Ключ  
двобічної провідності 
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Рисунок 6.17 –  Принцип керування транзисторами МП 
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забезпечують у навантаженні струм позитивної полярності, ключі Т2, D1 – 
струм негативної полярності. При цьому ключ Т виконує функції транзистора, а 
D- діода. Імпульси керування одночасно подаються на обидві половини ключа. 
Затримка 2τ (τ≈1мкс) на вмикання Т1 и Т2 виключає їх одночасне відпирання і, 
відповідно, можливість короткого перемикання (КП) джерела живлення. За-
тримка τ на вимкнення Т1 і Т2 необхідна для гарантованого переводу без розри-
вання струму навантаження іВИХ на відповідний D2 і D1, який підготовлений до 
вмикання ще до запирання Т. Аналогічно для виключення розриву під час пере-
воду  струму з D2, D1 на транзистор Т1, Т2, що вмикається, вводиться затримка 
3τ на вимкнення діода (D не вимкнеться доки не відкриється Т). 
У відповідності до сигналу завдання ар, що визначає закон модуляції вихі-
дної напруги (фаза а) робота схеми здійснюється наступним чином (рис. 6.17). 
Вважаємо, що струм навантаження є позитивний (відкритий D2 – потенціал то-
чки Н негативний, D1 і Т2 зачинені зворотною напругою). Під час подавання 
імпульсу ар у верхньому плечі відчиняється Т1. Вихідна напруга (потенціал то-
чки Н) позитивна – струм наростає. Під час запирання Т1 струм навантаження 
переводиться на D2 (D1 відносно джерела підключений в зворотному напрям-
ку) і зменшується (потенціал точки Н негативний). У подальшому струм знову 
переводиться на Т1 тощо. На інтервалі ∆t струм зменшується до нуля – D2 запи-
рається і до роботи вступає Т2. Струм змінює напрямок і зростає. При запиран-
ні Т2 відпирається D1 – струм зменшується до нуля – D1 запирається, знову 
вмикається Т1 – струм позитивний і зростає. Далі вмикається Т2 – струм змен-
шується до нуля. Знову вмикається Т2 струм негативний і зростає. Таким чи-
ном, у разі зменшення струму до нуля здійснюється автоматичне обирання 
ключа схеми для забезпечення струму відповідного напрямку. При цьому так 
само як і в АІН, відсутня необхідність контролю наявності або полярності 
струму або стану ключів схеми.  
У реальній схемі МП кожна фаза містить 3 КДП и режим роботи кожної з 
половинок ключа (діод або транзистор) змінюється згідно  з полярністю напру-
ги відповідної фази мережі. Для цього система керування передбачає синхроні-
зацію з мережею і реалізацію відповідних затримок часу.  
Можливі два принципи формування вихідної напруги МП: 
– із найбільш позитивної и найбільш негативної на даний час напруги ме-
режі, тобто з найбільшої за амплітудою лінійної напруги (двократна модуляція 
– ДМ [23]); 
– почерговим підключенням до різних фаз мережі – із різної  лінійної на-
пруги (однократна модуляція – ОМ). 
Найбільш просто реалізується алгоритм ДМ (рис. 6.18), коли ключі МП 
вмикаються згідно з обвідною кривих лінійної напруги (рис. 6.18). Так, коли 
найбільшою є напруга uАВ вмикаються ключі у фазах А і В, на наступному інте-
рвалі, коли найбільшою є напруга  uАС  вмикаються ключі у фазах А і С і т.д. 
При цьому схема працює аналогічно до схеми АІН. 
Відзначимо, що двократна модуляція, хоча і забезпечує дещо більший ко-
ефіцієнт передавання за напругою, не дозволяє отримати синусоїдальний вхід-
ний струм. Вхідний струм формується цілком аналогічно струму мостового 
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трифазного випрямляча (тривалість часу існування струму становить 2π/3), 
проте має імпульсний характер з частотою модуляції. Внаслідок цього цей 
метод звичайно не використовується. 
 У подальшому обмежимося розглядом реалізації однократної модуляції.  
Розглянемо основні принципи реалізації векторної ШІМ для формування 
вхідного струму і вихідної напруги МП за однократної модуляції. Можливі ста-
ни схеми перетворювача подані у таблиці 6.1. Відзначимо, що останні 6 відпо-
відають трифазному режиму – їх названо «синхронними».  Вектор, що утворю-
ється ними, обертається синхронно з вектором напруги мережі, його положення 
не є фіксованим і тому у процесі формування напруги і струму МП ці стани не 
використовуються. Отже, залишається 18 комбінацій (що позначені ±1,...,±9), 
що утворюють ненульові вектора і три, які утворюють нульовий вектор (фази 
МП з’єднано з одною з фаз мережі).  
Відповідно до цього на рисунку 6.19 і рисунку 6.20 подано просторові ве-
ктори вихідної напруги і вхідного струму МП, що обертаються з різними куто-
вими швидкостями ω2 (відповідає вихідній частоті МП) і ω1 (частота мережі).  
Рисунок 6.18 – Вихідна напруга і струм МП з двократною модуляцією 
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Рисунок 6.19 – Просторовий вектор 
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Розглянемо варіант керування, коли коефіцієнт потужності МП відносно 
мережі живлення наближається до 1, тобто струм, що споживається співпадає 
за фазою з фазною напругою мережі. Природно, що це передбачає синхроніза-
цію керування з напругою мережі. На рисунку 6.21 подані криві напруги симе-
тричної трифазної мережі живлення. Період напруги поділений на 6 інтервалів, 
межами яких є моменти змінювання полярності фазної напруги. 
 Зрозуміло, що формування вектору вхідного струму жорстко прив’язано 
к цим інтервалам – перший сектор вектора струму, що відокремлено на рисунку 
6.20, відповідає першому інтервалу 1с на рисунку 6.21 тощо. Бажано також, 
щоб кількість періодів модуляції (положень просторового вектора) була крат-
ною визначеним інтервалам, наприклад, 5 положень вектора з дискретністю пе-
ресування вектора 12º, що відповідає частоті модуляції fМ =5·6·50=1500 Гц.   
Розглянемо детальніше сектори, що відокремлені на рисунку 6.19 і рису-
нку 6.20. Вважаємо, що за часом вони співпадають з інтервалом 1с на рисунку 
6.21. При цьому формування векторів здійснюється з напруги иАВ  і иАС, якій ві-
дповідають комбінації ±1, ±3,  ±7, ±9 (табл. 6.1). Формування вектора, траєкто-
рія якого близька до кола, здійснюється за умовами (п. 4.2.5.2), відносні трива-
лості станів схеми пов’язані співвідношеннями (4.48 – 4.50). Оскільки 
одночасно (на періоді модуляції) формуються два вектори з двох лінійних на-
пруг мережі живлення, то кількість ненульових векторів, що необхідно викори-
стати для цього становить 4. Вектори напруги і струму для визначених секторів  
подані на рисунку 6.22. Відповідно для векторів вихідної напруги і вхідного 
струму на інтервалі модуляції отримуємо: 
 
UВИХ =(U1+ U3)d1+ (U9+U7)d2,                                  (6.8) 
 
IВХ=(I1+I7)δ1+(I9+I3)δ2.                                                                         (6.9) 
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Рисунок 6.21 – Часові діаграми напруги 
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Якщо струм, що формується, синусоїдальний і співпадає з напругою ме-
режі, то МП є для мережі активним навантаженням. У такому разі струм є про-
порційним відповідній напрузі І=G(U), де G – провідність, що оцінює потуж-
ність, яка споживається. Відтоді рівняння (6.9) можна звести до вигляду 
  
IВХ=G[(U1+U7)δ1+(U9+U3)δ2].                                     (6.10) 
Відносні тривалості відповідних станів схеми при максимальному зна-
ченні вихідної напруги (коефіцієнт модуляції µ=1): 
 
d1= sin(60º - α),   d2= sinα,                                        (6.11) 
 
δ1=sin(60º - β),    δ2=sinβ.                                           (6.12) 
 
де  α і β – поточне значення кутів зсуву векторів напруги та струму у ме-
жах сектора, де знаходиться відповідний вектор. 
 Вектора  вихідної напруги і вхідного струму формуються одночасно. При 
цьому безпосередньо формується вектор вихідної напруги, відносні тривалості 
відповідних станів схеми визначаються (6.10) з умови, що амплітуди ненульо-
вих векторів постійні. Якщо використовувати аналогію з АІН або дволанковим 
ПЧ (п. 6.2.3),  доцільно використовувати середнє на інтервалі модуляції значен-
ня випрямленої напруги мережі UСР. Звичайно, що це умовне припущення з ме-
тою спрощення аналізу. Як показано в п. 6.2.3,  для дволанкового МП значення 
UСР формується з урахуванням миттєвого значення напруги мережі і є постій-
ним за умовою (6.10), що одночасно є умовою того, що середнє значення вхід-
ного струму МП змінюється за синусоїдним законом за cosφ=1.   
Визначені вище умови можна поєднати, якщо 
  
UВИХ =(U1d1+U7d2)δ1 + (U3d1+U9d2)δ2=U1γ1 + U7γ2  + U3γ3 + U9γ4,         (6.13) 
 
де   γ1,..., γ4 -  відносні тривалості станів схеми.  
Останні визначаються як 
γ1=d1δ1=sin(60º - α)·sin(60º - β);  γ2=d2δ1=sinα·sin(60º - β); 
γ3=d1δ2= sin(60º - α)·sinβ;   γ4 =d2δ2=sinα·sinβ. 
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Рисунок 6.22 – Формування просторових векторів  напруги і струму МП 
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 Особливості реалізації векторної ШІМ. Модуляція здійснюється синх-
ронно і ТМ задається кратним періоду напруги мережі. При цьому бажано зада-
ти чергування станів з умови перемикання ключів лише в одній фазі. Таким чи-
ном, для одного періоду модуляції в межах сектору (просторового вектора 
струму мережі), що розглядається, отримуємо наступне чергування станів – 
комбінації вмикання ключів і тривалість показані у таблиці 6.2. 
 
Таблиця 6.2 – Стани схеми 
и1  (100) и7   (110) 0  (111) и9 (110) и3 (100) 
(иАВ)         t1 (иАВ)         t2          t0 (иАС)    t3 (иАС)         t 4 
 
Для наступного періоду модуляції чергування станів зворотне (рис.6.23). 
Для спрощення сприймання формування часових інтервалів на рисунку 6.23 
здійснюється порівнянням за рівнем трикутної модулюючої напруги (одиничної 
амплітуди) з сигналами, що відповідають відносній тривалості станів схеми.  
З рисунку 6.21 слідує, що під  час переходу з одного сектору напруги ме-
режі до наступного сектора напруга, яка задає базовий вектор однакова (у цьо-
му випадку це иАС). Отже кратність періоду модуляції обирається непарною, 
щоб при переході до наступного сектора отримати останню комбінацію у попе-
редньому секторі і першу у наступному секторі з однієї й той же напруги (на 
рисунку 6.22 це 100 - АСС і  110 - ААС). Аналогічну картину маємо і для інших 
секторів. Звичайно частота вихідної напруги відрізняється – менша ніж частота 
мережі. Відповідно відрізняються і тривалості, що відповідають секторам век-
торів напруги і струму (мережі). Із зниженням частоти сектор вектора напруги 
може охоплювати декілька секторів вектора струму, при цьому перехід з одного 
γ 1
γ 1+  γ2
γ 1+  γ2+γ 0
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tРисунок 6.23 – Принцип реалізації векторної ШІМ 
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сектора вектора напруги в наступний може здійснюватись у довільному секторі 
вектора струму у довільний момент часу.  
Варто зазначити, що комбінації вмикання ключів однозначно визнача-
ються комбінаціями базових векторів, що формують вектор вихідної напруги. 
За фіксованих базових напругах у поточному секторі вектора напруги мережі 
порядок їх чергування  може бути прямим чи зворотним залежно від номерів 
секторів вихідної напруги і вектора напруги мережі, що співпали у часі. Якщо 
обидва сектори парні або непарні, то порядок чергування є прямим, у іншому 
разі – зворотний. Так, прямий порядок чергування для першого сектора 100, 
110, 111, 110, 100, зворотний 110, 100, 000, 100, 110 (нагадаємо, що символ 1 
визначає, що певна вихідна фаза з’єднується з фазою мережі, напруга якої по-
зитивна, 0 – з’єднання з фазою мережі, напруга якої негативна).  
Визначимо сигнали, що відповідають інтервалам, на які розподілено пе-
ріод напруги мережі (рис. 6.21) логічними змінними: 1с, 2с, 3с,...., 6с. Сигнали, 
що відповідають тривалості станів схеми визначимо як: t1, ...., t4. Ключі у фазах 
перетворювача визначимо трьома літерами: перша і друга – вказує фазу мережі 
і вихідну (що з’єднує даний ключ), третя – полярність струму через ключ (р – 
позитивна, n – негативна). Відтоді для інтервалу  1с, що співпадає з першим се-
ктором вихідної напруги сигнали, керування ключами МП визначаються як: 
– вихідна фаза а постійно підключена до фази мережі А, тобто Аар=1; 
– вихідна фаза в почергово перемикається до фаз мережі В, А, С, тобто 
Ввn=1с·t1,    Авр=1с(t2+ t0 +t3),    Свn=1с·t4; 
– вихідна фаза с почергово перемикається до фаз мережі В, А, С, тобто 
Всn=1с·(t1+ t2),    Аср=1с·t0,    Ссn=1с·(t3 +t4). 
Неважко побачити, що сигнали керування ключами взагалі визначаються 
сигналами  t1 - t4. При цьому незалежно від сектора вектора використовуються 
такі сигнали:            t1, t4, t0, (t1+ t2), (t2+ t0 +t3). 
Таким чином, алгоритм керування ключами МП можна визначити у ви-
гляді логічних рівнянь, проте реалізація їх складна. Визначення часових трива-
лостей станів заданого вектора вихідної напруги звичайно здійснюється за до-
помогою мікроконтролеру. На ньому також доцільно формувати відповідні 
затримки  за фронтами сигналів керування (рис. 6.17). Як показано вище, таких 
сигналів 6. Логічну частину системи керування доцільно здійснювати з викори-
станням програмованих логічних матриць.  
Діаграми вихідної напруги та струму МП за однократної модуляції і ви-
користання векторної ШІМ подані на рисунку 6.24. 
 
6.2.3  Дволанковий  перетворювач частоти 
 
Схема дволанкового перетворювача [25, 47] подана на рисунку 6.25. Він 
містить у собі випрямляч із двобічною провідністю та трифазний мостовий ін-
вертор на виході. Ключі випрямляча утворені двома послідовно з’єднаними 
транзисторами з зворотними діодами, при цьому струм, залежно від  напрямку, 
тече через один з  транзисторів і зворотний діод другого транзистора.   
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Таким чином, присутня ланка постійного струму, проте за відсутністю 
накопичувального елементу – конденсатору (що надає колу постійного струму 
властивості джерела напруги) вихідна напруга формується безпосередньо з на-
пруги джерела мережі. Підключається перетворювач до мережі через LC-
фільтр. 
Формування вхідного струму. У трифазній мостовій схемі випрямлення 
струм, що споживається з мережі, є несинусоїдальним за тривалості провідного 
стану 2/3 періоду (п.2.2). Для отримання синусоїдного вхідного струму необ-
хідно, як мінімум, забезпечити рівномірне у часі споживання струму за фазами 
мережі. У будь-який момент часу виводи випрямляча р і n (рис. 6.25) підклю-
чаються до двох фаз мережі на лінійну напругу иЛ. При цьому струм тече у двох 
и, 
і 
и 
і 
t 0 
Рисунок 6.24 – Діаграми вихідної напруги і струму МП з однократною  
модуляцією при використанні векторної ШІМ 
Рисунок 6.25 – Схема дволанкового перетворювача 
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фазах мережі. Рівномірний розподіл струму за фазами мережі можна забезпечи-
ти почерговим підключенням до різних фаз за иЛ>0.   
Вхідний струм інвертора, відповідно струм на виході випрямляча, має ім-
пульсний характер за постійного середнього значення. Для спрощення будемо 
вважати, що струм на виході випрямляча постійний. Тоді струми в фазах мере-
жі за рахунок періодичного перемикання ключів випрямляча будуть мати фор-
му імпульсів постійної амплітуди. Відповідно до використання ШІМ можна за-
безпечити змінювання їх середнього значення за синусоїдальним законом.  
Формування синусоїдального вхідного струму випрямляча достатньо 
просто здійснити з використанням методу просторового вектора. До того ж цей 
метод забезпечує мінімальну кількість перемикань ключів схеми. Можливі ста-
ни схеми випрямляча подані у таблиці 6.3, де відображені фази мережі, що 
з’єднані з виводами p і n, випрямлена напруга иB , струми у фазах мережі і кут 
зсуву просторового вектора струму. При цьому отримуємо 6 ненульових векто-
рів та один нульовий, коли випрямляч від мережі відключений. 
 
Таблиця 6.3 – Можливі стани схеми випрямляча 
  
№                               p n иB іА іВ іС β, град 
1 А В  иАВ і -і 0 -30 
2 В А иВА - і і 0 150 
3 В С иВС 0 і - і 90 
4 С В иСВ 0 - і і -90 
5 А С иАС і 0 - і 30 
6 С А иСА - і 0 і -150 
0 – – 0 0 0 0 0  
 
Часові діаграми напруги мережі подані на рисунку 6.26. Відповідний про-
сторовий вектор струму подано на  рисунку 6.27,а. При цьому нумерація поло-
жень вектора відповідає табл.6.3. 
Розглянемо випадок, коли cosφ=1 і просторові вектора напруги і струму 
мережі співпадають за фазою. Розподіляємо період на шість інтервалів у моме-
нти змінювання полярності фазної напруги мережі. При цьому інтервали відпо-
відають максимумам фазної напруги мережі і визначають положення просторо-
вого вектора напруги і струму в секторі, що становить 60º. 
Для визначення відносних (до періоду модуляції ТМ) тривалостей знахо-
дження схеми в станах, що забезпечують формування обертового  просторового 
вектора (з траєкторією, що наближується до кола) для сектора в 60º (рис. 6.27,б) 
можна використати співвідношення (п. 4.2.5.2):    
   
 δ1=sin(60 - θ);  δ2=sinθ;  δ0=1 - δ1 - δ2.                                           (6.14) 
 
Інтервали часу, що відзначені на рисунку 6.26 відповідають секторам пересу-
вання просторового вектора (рис. 6.27, а). Сектору між векторами 1 і  5 відпові-
дає інтервал (t1 – t2) в 60º, який відзначений на рисунку 6.26. При цьому перший 
базовий (ненульовий) вектор задається лінійною напругою иАВ, другий иАС.  
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Приймаємо як початок відліку часу момент t1, тоді иАВ=Umcosθ,   
иАС=Umcos(θ - 60º) (Um - амплітуда лінійної напруги иЛ мережі). Середнє на ін-
тервалі модуляції значення випрямленої напруги   
  
UСР=U1m=иАВ·δ1+ иАС·δ2=Um[cosθ· sin(60º - θ)+ cos(θ - 60º)·sinθ]=Um·√3/2. (6.15) 
 
Використання нульового вектора для регулювання вихідної напруги ін-
вертора і вхідного струму випрямляча обумовлює наявність безструмових пауз 
на періоді модуляції, які до того ж не співпадають за часом. Також мають місце 
додаткові перемикання ключів схеми випрямляча. Розглянемо, як можна ви-
ключити паузи для випрямляча. За відсутності (виключенні) нульового вектора, 
кінець вектора струму, що формується, буде пересуватися за прямою, що 
з’єднує  кінці базових векторів І1 и І2.  
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Рисунок 6.27 – Формування просторового вектору вхідного струму: 
а) просторовий вектор струму; б) формування вектору струму 
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Рисунок 6.26 – Часові діаграми напруги 
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Співвідношення (6.14) для визначення тривалостей δ1 и δ2 необхідно ско-
регувати у бік більших значень з умови δ1 + δ2=1. За θ=30º це співвідношення  
виконується. Воно буде виконуватися і за інших кутів, якщо: 
 
δ11=δ1/cos(θ - 30º) і  δ12=δ2/cos(θ - 30º).                                  (6.16) 
 
При цьому середнє значення випрямленої напруги також дещо збільшу-
ється і становить UСР1=U1m/cos(θ - 30º).  Закон змінювання напруги UСР1 подано 
на рисунку 6.26. Для інвертора за постійної напруги на вході відносні тривалос-
ті станів  схеми визначаються згідно (6.14): d1=sin(60º -θ);  d2=sinθ; d0=1-d1 - d2. 
Періодичне змінювання середнього значення випрямленої напруги 
UСР=UСР1 слід урахувати корегуванням (зменшенням) тривалостей знаходження 
схеми інвертора у ненульових станах (d11, d12) згідно з поточним значенням θ: 
 
d11=d1cos(θ - 30º),    d12=d2cos(θ - 30º). 
Неважко показати, що при цьому для нульового вектора дійсне співвід-
ношення   
d10=d0+δ0. 
Таким чином, паузи між перемиканнями ключів випрямляча δ0 можна ви-
ключити, компенсувавши їх відповідним збільшенням нульових станів схеми 
інвертора, коли струм від випрямляча (і, відповідно, мережі) не споживається. 
Крім того (як показано нижче) це здійснюється у моменти часу, що відповіда-
ють нульовому вектору просторового вектора вхідного струму. Це дозволяє 
здійснити перемикання ключів випрямляча у безструмові паузи, що значно по-
легшує процеси комутації струму мережі. Для забезпечення безпечної комутації 
ключів при цьому достатньо ввести, як і у схемі інвертора, паузу («dead time») 
на вмикання наступного ключа. 
Принцип реалізації векторної ШІМ. Розглянемо реалізацію векторної 
ШІМ із дискретністю формування векторів 6º (рис. 6.28). При цьому на один 
період частоти мережі f=50 Гц отримуємо 360º/6º =60 положень вектора і відпо-
відно 60 інтервалів модуляції. Виходячи з цього, частота модуляції для випрям-
ляча становить 3000 Гц. Для спрощення сприймання розглянемо класичне 
представлення  ШІМ (п. 4.2.5.2). Як модулююча використовується трикутна на-
пруга одиничної амплітуди. При цьому формування часових інтервалів здійс-
нюється порівнянням модулюючої напруги  и відносного значення тривалості.    
За симетричної системи напруги в мережі робота випрямляча здійснюєть-
ся за жорстким, однозначно визначеним алгоритмом – часові інтервали  для 
кожного положення вектора заздалегідь відомі и не змінюються (рис. 6.28, а). 
ШІМ випрямляча і ШІМ інвертора здійснюються синхронно, при цьому ШІМ 
випрямляча є задавальною щодо формування часових співвідношень для інвер-
тора.  
Перемикання ключів випрямляча з одної фази мережі на іншу здійсню-
ється відповідно до тривалості δ11 і δ12 (за досягненням відповідного рівня) за 
δ10=0. Так, на розглянутому вище інтервалі (рис. 6.26) постійно замкнений 
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ключ, що з’єднує вивід р випрямляча з фазою А мережі (рис. 6.25) і почергово 
перемикаються ключі, що з’єднують вивід n з фазами В і С. Потрібні значення 
тривалостей провідного стану ключів δ1 і δ2 (з умови отримання синусоїдного 
вхідного струму и UСР=U1m) декілька  менші. Це  дозволяє здійснити переми-
кання ключів випрямляча без струму, якщо на інтервалі δ0  інвертор формує ну-
льовий вектор (замкнені ключі, що з’єднують виходи з одним з виводів випря-
мляча). Оскільки за θ≈30º тривалість δ0≈0, тому примусово вводиться 
мінімальна за умовами безпечного перемикання ключів пауза (δ1 і δ2 декілька 
зменшуються). 
Період модуляції інвертора ТМ такий же самий, як і для випрямляча. Від-
повідно до вихідної частоти змінюється лише тривалість знаходження вектора 
напруги у визначеному положенні (рис. 6.28, б). При цьому передбачається два 
канали порівняння: перший – за рівнями δ1 і (δ1+d0+δ0), другий – за рівнями d11 
(d11+d10) і d12.  Перехід до нульового вектора (000 або 111 залежно від поперед-
нього стану інвертора із умови, що перемикається ключ лише в одній фазі) 
здійснюється після досягнення δ1 упродовж  інтервалу  d10=d0+δ0. Повернення 
здійснюється до попереднього переходу стану. Якщо δ1≤ d11, то перехід до ста-
ну, що відповідає другому ненульовому вектору здійснюється після досягнення 
часу (d11+d10). 
Відзначимо, що порівняно зі схемою ПЧ з АІН, що живиться безпосеред-
ньо від мережі змінного струму,  вихідна напруга МП знижується до  √3/2. 
Діаграми вхідного струму (до фільтра) і випрямленої напруги подані на 
рисунку 6.29. На рисунку 6.30 подані діаграми струму і фазної напруги з боку 
мережі змінного струму (після фільтра). Частота модуляції 3000 Гц, параметри 
фільтра на вході: LФ=0,3 мГн, RФ=5 Ом, CФ=47 мкФ. Струм дещо випереджає 
θС=3 9 15 21 27 33 39
27 33 39 45 51 57
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d11 d11 d
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Рисунок 6.28 – Принцип реалізації векторної ШІМ 
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напругу, що обумовлено наяв-
ністю конденсаторів у фільтрі і 
відповідною ємнісною складо-
вою струму.  
Зсув фази вхідного струму 
ПЧ. Здійснюється зсувом точ-
ки відліку вектора струму від-
носно вектора напруги мережі. 
Так, якщо сектор між вектора-
ми 1 і 5 (рис. 6.27, а) зсунути в 
бік випередження на 30º (мо-
мент часу t11 на рисунку 6.26), 
то отримуємо такий же зсув і 
для струму. При цьому для фо-
рмування випрямленої напруги 
також використовується дві лі-
нійних напруги, так для інтер-
валу (t12 -t13) це иАС  і иВС (що  
відокремлено на рис.6.26 штри-
ховими лініями). Оскільки на-
пруга иВС  на цьому інтервалі 
змінюється від 0, то цілком 
природним буде зменшення се-
реднього значення випрямленої 
напруги. 
Приймаємо як відлік часу 
момент t12, тоді             иАС=Umcos(θ-30º),        иВС=Umcos(θ - 90º). 
 
Середнє на інтервалі модуляції значення випрямленої напруги   
  
UСР=Um1=иАС·δ1+ иВС·δ2=Um[cos(θ - 30º)· sin(60º - θ)+ cos(θ - 90º)·sinθ]= 
            =Um·/2[sin30º - sin(2θ -90º) +sin(2θ -90º) - sin(-90º)]=3Um/4=0,75Um.  
   
 Звідки значення UСР=Um1=0,75Um. Після виключення пауз отримуємо 
U1СР (рис. 6.26). 
Таким чином, дволанкові ПЧ забезпечують синусоїдальний вхідний 
струм, що споживається з мережі з можливістю регулювання коефіцієнта поту-
жності. Алгоритм керування випрямлячем та інвертором достатньо складний і 
передбачає їх взаємну синхронізацію. 
Головний недолік цього типу ПЧ – обмеження коефіцієнту передавання 
за напругою до 
2
3
, що обмежує можливості його використання. 
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Рисунок 6.29 – Випрямлена напруга і 
вхідний струм випрямляча (до фільтра) 
Рисунок 6.30 – Струм і фазна напруга 
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6.3 Сучасні низьковольтні перетворювачі частоти для електроприводу  
широкого призначення. Підключення, характеристики та функції 
 
Існуючі серійні ПЧ забезпечують плавне регулювання швидкості обертан-
ня АД із збереженням перевантажувальної здатності в діапазоні 1:20 і більш. 
Можуть працювати в розімкнених і замкнутих системах керування. Дозволяють 
формувати режими розгону і гальмування. Мають цілу низку вбудованих сис-
тем захисту перетворювача і двигуна. 
Технічним стандартом є два можливі режими роботи – керування із зада-
ним функціональним зв’язком U/f  і векторне керування [49].  
Режим  із заданою U/f-характеристикою використовують  для  одиночних і 
багатодвигунних приводів малої і середньої потужності з вентиляторним нава-
нтаженням. При цьому жорсткість статичних характеристик АД приблизно від-
повідає природній. Діапазон регулювання зазвичай складає 10:1 без застосу-
вання датчика швидкості. Якщо потрібне підвищення жорсткості і розширення 
діапазону регулювання, то застосовують різні аналогові або цифрові (імпульс-
ні) датчики швидкості. Для цього в ПЧ є відповідні входи керування і виходи. 
Режим векторного керування здебільшого використовують для приводів з 
важкими умовами роботи (вентилятори великої потужності, екструдери, підйо-
мно-транспортне устаткування). Діапазон регулювання без датчика швидкості 
також складає близько 10:1, але векторне керування забезпечує кращу динаміку 
приводу завдяки внутрішньому окремому каналу керування моментом. В ре-
жимі векторного керування можливий вибір типу навантаження, тобто робота з 
постійним моментом, із змінним моментом, у режимі енергозбереження. 
Перетворювачі частоти мають карти розширення функцій, що дозволяють 
управляти приводом за допомогою ПК, через іnternet, створювати складні взає-
мозв’язані системи приводів з обміном інформацією між ними. 
Типова комплектація ПЧ (див. рис.1.2) включає власне перетворювач; діа-
логовий термінал (пульт місцевого керування), який може встановлюватися на 
перетворювачі або окремо на кришці шафи, а також на видаленні в декілька ме-
трів, з’єднуючись з перетворювачем телефонним кабелем; обладнання та про-
грамне забезпечення для ПК; різні карти розширення. Це можуть бути: карти 
входів-виходів, що дозволяють збільшити їх кількість і адаптувати до наявного  
устаткування;  комунікаційні  карти,  що дозволяють організувати обмін інфор-
мацією процесора ПЧ із зовнішніми пристроями, які мають інші шини і прото-
коли; а також прикладні карти, призначені для роздільного управління приво-
дами в багатодвигунному приводі. 
Підключення перетворювача. Основна схема підключення ПЧ [49] пока-
зана на рисунку 6.31. Перетворювач може живитися як від трифазної, так і від 
однофазної мережі. Для потужних ПЧ допускається підключення лише до три-
фазної мережі. Підключення здійснюється через швидкодіючий автоматичний 
вимикач QF і контакти  L1, L2, L3. У вхідних колах ПЧ передбачено вбудований 
фільтр радіозавад (ЕМС) і вхідний дросель ДР (може встановлюватися зовні). 
Струмо-часова характеристика вимикача QF має бути класу B, тобто з макси-
мальною швидкодією. Деякі виготівники рекомендують  також  послідовно  з  
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вимикачем  встановлювати швидкодіючі запобіжники. У приводах відповідаль-
них механізмів з рідкими вмиканнями після автоматичного вимикача встанов-
люють контактор з колом управління, що живиться від однієї з фаз мережі. 
Двигун підключається до контактів  U, V, W безпосередньо або через кон-
тактор. Крім того, якщо довжина кабелю двигуна більше 50 м, то для обмежен-
ня  du/dt і зниження рівня завад між перетворювачем і двигуном встановлюють 
вихідні дроселі або «синусний» LC фільтр. 
Якщо в ПЧ не передбачений режим інвертування у вхідному випрямлячі, 
то для розсіяння енергії при гальмуванні використовують зовнішній гальмівний 
резистор RГ, потужність якого визначають згідно з тривалістю гальмівного ре-
жиму, часу циклу і моменту, що діє на валу.  
Інформаційні контакти підключення функціонально поділяються на чоти-
ри групи: дискретні входи, дискретні виходи, аналогові входи і аналогові вихо-
ди. 
Дискретні або логічні входи (LI1,…, LI4  – Logic Input) використовують 
для дискретного управління ПЧ. Функції входів призначаються користувачем 
під час налаштування. Для підвищення завадостійкості в них використовуються 
логічні сигнали високого рівня («0»≤5 В, «1»≥11 В і напруга живлення 24 В). 
Дискретними виходами є контакти реле R1, що спрацьовує при всіх ава-
рійних режимах перетворювача, і реле R2, функція якого призначається корис-
тувачем. Найчастіше ці контакти використовують для управління вхідним або 
вихідним контактором перетворювача. 
А
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Рисунок 6.31 – Спрощена схема підключення ПЧ 
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Два аналогові входи використовуються для управління вихідною частотою 
перетворювача сигналами завдання або зворотного зв’язку. Вхід AI1 (Analog 
Input) потенційний із вхідним опором 30 кОм і рівнем сигналу 0-10 В. Вхід AI2  
струмовий з вхідним опором 100 Ом і рівнем сигналу 1-20 мА. Під час управ-
ління за цими входами похибка складає величину порядку  ±1 %, а нелінійність  
±0,5 %  від максимальної вихідної частоти. Струмовий аналоговий вихід AO1 
(Analog Output) використовують для обміну інформацією між ПЧ і зовнішньою 
системою управління. Функція його призначається користувачем. У простому 
випадку до цього виходу можна підключити міліамперметр і вимірювати вихі-
дну частоту перетворювача. Вихідний струм від 0 до 20 мА, максимальний опір 
навантаження 500 Ом. Лінійність вихідної характеристики складає величину 
порядку ±0,1 мА, а точність  ±0,2 мА. 
Для обміну цифровою інформацією із зовнішніми пристроями (мікропро-
цесорами, ПК і тому подібне) у ПЧ використовують послідовний інтерфейс RS 
485 з протоколом Modbus або іншим. 
Основні характеристики і функції.  Перетворювачі частоти підключа-
ються до промислової мережі частотою 50 Гц і напругою 220/380 В (690 В).  
Навантаженням ПЧ може бути будь-який АД потужністю менше або рів-
ною потужності перетворювача. У довідкових даних вказується не потужність, 
а вихідний струм перетворювача. Відповідно і фазний струм двигуна в статич-
ному режимі не повинен перевищувати цього значення. 
У  ПЧ  передбачена можливість вибору частоти модуляції (ШІМ) з ряду 
дискретних значень від 0,5 до 20 кГц, що дозволяє покращити форму вихідного 
струму. За низьких частот комутації перетворювач може розвивати  повну  ви-
хідну потужність. За високих частот зростають комутаційні втрати в транзисто-
рах і в цьому випадку потрібне  збільшення потужності ПЧ на один типорозмір, 
окрім експлуатації в повторно-короткочасному режимі, коли можна здійснюва-
ти вибір перетворювача за звичайними критеріями. 
Під час розробки приводів із ПЧ необхідно враховувати зміну теплового 
режиму двигуна. Розробники перетворювачів наводять граничні механічні ха-
рактеристики, що реко-
мендуються (рис. 6.32). 
Двигуни з природною 
вентиляцією в тривало-
му режимі повинні пра-
цювати із зменшенням 
моменту навантаження у 
міру зниження частоти. 
Приблизно до половини 
номінальної частоти це 
зниження складає близь-
ко 5 %, а далі збільшу-
ється до 50 %. Двигуни з 
примусовою вентиляці-
єю можуть працювати в 
 
Рисунок 6.32 – Допустиме навантаження АД 
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тривалому режимі в заштрихованої області, якщо при цьому струм статора не 
перевищує допустимого вихідного струму перетворювача. При цьому можливі 
короткочасні перевантаження за моментом на 20÷70 % протягом 60 с і на 
40÷100 % протягом 2 с. Якщо двигун за умовами механічної міцності допускає 
роботу при підвищених швидкостях обертання, то в ПЧ це реалізується за пос-
тійної потужності, тобто із зниженням моменту зворотно пропорційно до час-
тоти обертання (рис. 6.32). 
У будь-якому приводі існує питання формування перехідних режимів, ко-
ли потрібно забезпечити певне прискорення за умовами роботи механізму або 
двигуна. У приводах із ПЧ додатково потрібно враховувати існуючі обмеження 
за вихідним струмом і потужності розсіювання під час гальмування. Зазвичай 
вони складають 150 % від номінального струму. Перетворювач має вбудований 
захист, що обмежує цей струм або вимикає навантаження. Раціональним вибо-
ром кривих розгону і гальмування можна повністю виключити режими виходу 
на граничні значення струму. Для цього користувачеві надається можливість 
незалежного вибору цих кривих як за характером, так і  за часом (t1, t2 ) у межах 
від 0,05 до 1000 с з дискретністю  0,1  с (рис. 6.33). 
Аналогові входи ПЧ дозволяють організувати безперервне керування АД із 
заданим обмеженням діапазону. Для цього в ПЧ в діалоговому режимі  можна  
задати верхню (GV) і нижню (PV ) межу діапазону (рис. 6.34), а також, якщо 
потрібно, сформувати на характеристиці зону нечутливості або режим 
обмеження. Користувачеві надається також можливість створення на 
регулювальній характеристиці від одного до трьох «вікон» шириною 5 Гц   
(рис. 6.34), за допомогою яких можна виключити частоти, що викликають 
механічний резонанс у приводі. Це особливо важливо для приводів 
відцентрових насосів і вентиляторів, у яких можливо явище резонансу. 
Додаткові можливості в управлінні приводом надають чотири логічні 
входи ПЧ. З їх допомогою можна управляти напрямом обертання, 
                      а)                                               б) 
Рисунок 6.33 – Можливі варіанти закону розгону (а) та гальмування (б) 
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гальмуванням, зупинкою, перемиканням до чотирьох заздалегідь вибраних 
швидкостей обертання, формуючи при цьому певні тахограми (рис. 6.35). 
ПЧ легко включаються в замкнуті або розімкнені системи керування з ру-
чним завданням, оскільки в них є вбудований ПІ регулятор з коефіцієнтами, що 
налаштовуються, і аперіодичний фільтр першого порядку. 
Особливу групу функцій у кожному ПЧ складає система захисту. Це за-
хист від поразки електричним струмом, захист перетворювача і захист двигуна. 
Для захисту оператора від електричної поразки передбачена гальванічна    
розв’язка силового кола і кіл управління з опором ізоляції не менше 500 МОм і 
електричною міцністю ізоляції 2830 В постійного струму між корпусом і сило-
вими колами (2000 В змінного струму між колами керування і силовими кола-
ми). У колах керування ПЧ використовуються лише сигнали з безпечним для 
людини рівнем напруги. 
Напівпровідникові прилади ПЧ 
украй чутливі до різних переванта-
жень. Тому перетворювач обов'язково 
має декілька видів захисту від аварій-
них режимів. Це, перш за все, захист 
від коротких замикань між вихідними 
фазами, між вихідними фазами і кор-
пусом перетворювача, а також від за-
микань внутрішніх джерел живлення. 
Цей захист має дуже високу швидко-
дію, що виключає вихід напівпровід-
никових приладів за межі областей безпечної роботи. 
Окрім цього у ПЧ є захист від перепадів напруги мережі і від обриву фази 
напруги мережі. Останній вид захисту передбачений у перетворювачах 
призначених для роботи лише в трифазних мережах. Окрім описаного 
швидкодіючого захисту перетворювач обов'язково має тепловий захист, що 
5 Гц
ωω
PV1
PV
GV
Завдання Завдання0 В 10 В
4 мА 20 мА
Рисунок 6.34 – Можливі варіанти регулювальних характеристик 
Рисунок 6.35 – Приклад тахограми 
роботи електроприводу 
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зазвичай, використовує як датчик терморезистор. Він контролює його тепловий 
режим з врахуванням перетворюваної потужності і умов тепловідведення. 
У всіх ПЧ передбачений тепловий захист двигуна. Він здійснюється за до-
помогою безперервного контролю величини I2t із урахуванням швидкості обер-
тання і має часо-струмові характеристики, показані на рис. 6.36. Тепловий за-
хист АД можна також ор-
ганізувати за допомогою 
додаткової карти і термо-
резистора, встановленого в 
двигуні. Окрім теплового 
захисту передбачається 
швидкодіючий захист від 
обриву фази. 
Аварійний сигнал будь-
якого виду захисту викли-
кає вимкнення двигуна і 
спрацьовування реле R1 
(рис. 6.31), контакти якого 
виведені в зовнішні кола 
перетворювача і можуть 
використовуватися для 
комутації кіл системи 
управління приводом. 
Крім того, у ПЧ можна активізувати функцію повторного запуску. У цьому ви-
падку система управління перетворювача після усунення несправності здійснює 
серію спроб повторного запуску двигуна з 30-секундними інтервалами. Якщо 
після шести спроб запуск не здійснився, то перетворювач блокується до вимк-
нення і повторного увімкнення живлення. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Рисунок 6.36 – Часо-струмові  
характеристики теплового захисту АД 
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7 ЕНЕРГЕТИЧНІ ПОКАЗНИКИ ПЕРЕТВОРЮВАЛЬНИХ 
ПРИСТРОЇВ. ЇХНІЙ ВПЛИВ НА МЕРЕЖУ ЖИВЛЕННЯ 
 
Більшість перетворювальних пристроїв отримують живлення від мережі 
змінного струму безпосередньо (випрямлячі, тиристорні перетворювачі постій-
ного і змінного струму) або через проміжну ланку (випрямляч). Перетворювачі 
змінної напруги з природною комутацією і  фазовим керуванням використову-
ють ті ж самі принципи, що і керовані випрямлячі, тобто мають аналогічний 
вплив на мережу змінного струму. Отже у подальшому розгляді обмежимося 
розглядом випрямлячів. Дещо відрізняються за характером процеси в ПЧ із 
безпосереднім зв’язком і природною комутацією, у вхідному струмі яких мож-
ливі низькочастотні гармонійні складові (із частотами нижче частоти мережі). 
Перетворювальні пристрої є нелінійним навантаженням і впливають на 
режими роботи мережі, особливо якщо мережа  має потужність, порівняну з по-
тужністю пристрою. Коефіцієнт потужності на вході перетворювального при-
строю   S
P
=χ  , де   S – повна потужність S=U1I1 (U1, I1  – діючі значення напру-
ги і струму, що споживаються від мережі),  Р – активна потужність, що 
споживається перетворювачем P=РН+∆Р, РН  – потужність, що віддається до на-
вантаження, ∆Р – втрати потужності у схемі перетворювача. 
ККД перетворювальних пристроїв високий і наближається до одиниці. 
Тому можна прийняти, що нPP ≈ .  
У п. 2.2 було показано, що загальним майже для всіх випрямлячів, незва-
жаючи на характер навантаження, є несинусоїдальна форма вхідного струму. 
Струм на вході випрямляча може бути поданий у вигляді ряду Фур’є  
     
))tksin(I(i....iii)t(i )k()k()()()( ωω ∑=++++= 115131111 2 , 
 
де I1(k)  – діюче значення k-ї гармоніки струму.  
У схемі некерованого випрямляча перша гармоніка струму збігається за 
фазою з напругою мережі (φ(1)=0). Вважаємо, що форма напруги мережі неспо-
творена і синусоїдальна. Несинусоїдальна функція характеризується коефіцієн-
том спотворення, який визначається відношенням діючого значення першої га-
рмоніки до діючого значення струму  
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З курсу ТОЕ [13] відомо, що середнє за період значення добутку миттєво-
го значення синусоїд різної частоти дорівнює нулю, тобто маємо 
111111111 IUIUcosIUP )()()( νϕ === . 
Коефіцієнт потужності   
ν
νχ ===
11
11
IU
IU
S
P
.          (7.1) 
 
Таким чином, передача активної потужності в навантаження обумовлена 
лише першою гармонікою струму. Вищі гармоніки – лише марний обмін енер-
гією між мережею і перетворювачем.  
У керованому випрямлячі введення кута керування α  призводить до зсуву 
за фазою  струму і напруги на вході випрямляча  на кут 
21
γ
αϕ +=)( , де γ  – кут 
комутації кола; α  – кут керування тиристорів. Відповідно  
               





 +=
21
γ
αϕ coscos )( ,          (7.2) 
 
)()( cosIUP 1111 ϕν= ,          (7.3) 
 





 += 2cos
γ
ανχ .           (7.4) 
 
Отже, для ефективного використання перетворювальних пристроїв, при 
високому коефіцієнті потужності поряд із компенсацією реактивної потужності 
необхідно поліпшувати гармонійний склад струму, що споживається з мережі.  
Частота гармонік вхідного струму випрямляча визначається виразом  
  
                                        111 nf)mk(fвf =±⋅= ,          (7.5) 
 
де   f1 – частота напруги мережі,  k=1, 2, 3…....,   m – кількість пульсацій у 
кривій випрямленої напруги, n – кратність гармоніки. 
Наприклад, для трифазної мостової (m=6) )к(ff 161в ±⋅= , або      
,....),,,(ff 1311751в = . 
Відносне значення вищих гармонік вхідного струму (за активно-
індуктивного навантаження) у долях до першої  гармоніки становить 
nI
I
)(
)n( 1
11
1
= . 
Вплив перетворювачів на мережу живлення. Забезпечення 
електромагнітної сумісності силового перетворювача  
Як показано вище, перетворювач для мережі живлення є нелінійним на-
вантаженням, що генерує широкий спектр гармонік струму. Під час аналізу 
процесів вважалось, що напруга у мережі синусоїдна. Проте реальні мережі 
мають власний опір і обмежену потужність. Унаслідок цього відбувається ви-
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кривлення форми напруги, що впливає через мережу на роботу інших спожива-
чів (рис. 7.1), а також і на сам перетво-
рювач (ТП) через його систему керуван-
ня. На рисунку 7.2 подані діаграми на-
пруги мережі (на вході перетворювача) і 
вхідного струму однієї з фаз для трифаз-
ної мостової схеми випрямлення. 
Найпомітнішими є викривлення напруги 
на інтервалах комутації струму наванта-
ження, про що мова йшла вище     (див. 
п. 2.2). Комутація суттєвим чином впли-
ває і на гармонійний склад струму.  
Для оцінки якості напруги у мережі іс-
нує система показників якості електрич-
ної енергії, що визначається державним стандартом ДСТУ. У межах цього роз-
ділу обмежимося одним з показників, що оцінює зворотний негативний вплив 
перетворювача на мережу живлення – спотворення форми напруги від несину-
соїдального характеру вхідного струму перетворювача.  
Еквівалентна схема мережі з випрямлячем (рис. 7.3) містить джерело ене-
ргії, що подано у вигляді ідеального джерела синусоїдальної напруги е, мережа 
подана як індуктивність LC  (активним опором звичайно можна нехтувати), ви-
прямляч подано як нелінійний опір з індуктивністю LТР у вхідному колі.  
Ступінь спотворення форми напруги иС, що живить перетворювач, визна-
чається співвідношенням реактивних опорів фази мережі ХС і вхідного кола пе-
ретворювача (трансформатор або реактор) ХТР. При цьому комутаційне падіння 
u C
e
L C
Z H 1
Z H 2
ТП
i1
Рисунок 7.1 – Однолінійна 
еквівалентна схема мережі, що  
містить тиристорний перетворювач  
Рисунок 7.2 – Діаграми напруги мережі  і вхідного струму 
  однієї з фаз для трифазної мостової схеми випрямлення 
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напруги ∆uK розподіляється між вхідними реактивними опорами і напругою на 
вході перетворювача   
            
ТРC
C
КС LL
L
иеи
+
−= ∆ .      (7.6) 
 
Вважаємо, що струм і1, який спожива-
ється із мережі є відомим, про що мова 
йшла у п.2.2 
dt
diLeu CC 1−= .                    (7.7) 
 
Напругу на вході випрямляча при відо-
мому струмі можна визначити, виходя-
чи  з падіння напруги на індуктивності LC, що обумовлені першою та вищими 
гармоніками. При цьому діюче значення напруги, що  обумовлена вищими гар-
моніками з урахуванням їх кратності (k), 
  
∑∑ ⋅==
k
)k(С
k
)k(ВГ )kI(LUU
2
2
1
2
2 ω .                    (7.8) 
 
Вираз (7.8) можна перетворити до вигляду 
  
)Д(ГС)(СВГ KILU 11ω= ,                               (7.9) 
де  
)(
k
)k(
)Д(ГС I
)kI(
К
11
2
2
1∑ ⋅
=  - диференційний коефіцієнт гармонік струму 
[15], що враховує вплив гармонік струму з урахуванням їх кратності. 
Диференційний коефіцієнт гармонік струму для трифазної мостової схе-
ми згідно з [15]  
1−=
γ
pi
)Д(ГСК .                                        (7.10) 
 
Напруга UВГ, що обумовлена вищими гармоніками, згідно з (7.9) визначе-
на відносно першої гармоніки струму. Це дозволяє використати для визначення 
напруги  иС  векторну діаграму, що подана для першої гармоніки на                 
рисунку 7.4. Тоді реактивна складова напруги UC на вході випрямляча UCР(1)     
)Д(ГС)(С)(ВГ)()(CP KILsinEUsinEU 11111 ωϕϕ −=−= . 
Активна складова напруги UC(1) на вході випрямляча UCА(1)  
)()(CА cosEU 11 ϕ= . 
 Відповідно значення UC(1)  
  
2
111
2
1
22
1 11 )KILsinE()cosE(UUU )Д(ГC)(C)()()(C )(CP)(CA ωϕϕ −+=+= . 
e
LC LТР
i1
uC
ТП
Рисунок 7.3 – Еквівалентна схема 
мережі з перетворювачем 
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Після перетворення отримуємо   
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Коефіцієнт гармонік напруги в мережі на вході випрямляча  
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Параметри  мережі можна визначити через повну потужність короткого 
перемикання мережі або коефіцієнт кратності струму короткого перемикання 
номінальному значенню вхідного струму перетворювача [15] ККП =IКП/I1НОМ . 
Виходячи з того, що IКП=Е/ωLC,  отримуємо 
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Після спрощення (7.11) отримуємо (за номінального значення струму 
І1НОМ=І1(1))  
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Вираз  (7.13) можна спростити, якщо при визначенні коефіцієнта гармо-
нік нехтувати різницею між напругою на вході перетворювача і напругою дже-
рела Е  
КП
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Коефіцієнт гармонік напруги або коефіцієнт 
несинусоїдальності нормується відповідни-
ми стандартами на якість електроенергії 
(ДСТУ) - КГНСТ (див. п. 1.4). Таким чином 
значення отримане згідно з (7.14) повинно 
не перевищувати стандартне КГН≤КГНСТ. 
Виходячи з (7.14), можна визначити 
потужність перетворювача, що може бути 
підключений до мережі з відомою потужніс-
тю короткого перемикання  
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Рисунок 7.4 – Векторна діаграма 
для мережі з випрямлячем  
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)Д(ГC
ГНСТ
КПНОМ K
KSS = .                                        (7.15) 
 
Таким чином, виходячи з показників конкретного перетворювача можна 
визначити найбільшу можливу потужність перетворювача при живленні від 
конкретної мережі. 
У роботі [22] відносне діюче значення вищих гармонік напруги мережі 
живлення визначається через комутаційні викривлення напруги і становить: 
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де *ФХ  – відносний реактивний опір кола комутації, до якого входить реа-
ктивний опір мережі ХС і вхідного трансформатора (реактора) ХТР. 
При цьому опір мережі     
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Як базова розглядається трифазна мостова схема випрямлення з потужні-
стю Pd. Значення *ФХ  визначається  згідно з виразом [22]  
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Згідно з (7.16) можна визначити співвідношення між потужністю перет-
ворювача і потужністю короткого перемикання мережі, коли діюче значення 
вищих гармонік напруги мережі не перевищує припустимого значення 
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. 
Відзначимо, що в Європейських нормативах вказують найбільш можливу 
потужність перетворювача відносно потужності короткого перемикання мере-
жі. 
Таким чином, перетворювач споживає активну потужність від мережі 
змінного струму і одночасно є для неї джерелом вищих гармонік, що призво-
дить до викривлення напруги у мережі на вході перетворювача. Останнє ускла-
днює роботу інших споживачів електроенергії. Негативний вплив можна змен-
шити обмеженням потужності перетворювача згідно з параметрами мережі 
живлення.  
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8 ЗАБЕЗПЕЧЕННЯ ЕЛЕКТРОМАГНІТНОЇ СУМІСНОСТІ 
ПЕРЕТВОРЮВАЛЬНИХ ПРИСТРОЇВ ІЗ МЕРЕЖЕЮ ЖИВЛЕННЯ 
 
Останнім часом унаслідок широкого розповсюдження перетворювальних 
пристроїв  і збільшення їх потужностей достатньо гостро постає питання забез-
печення електромагнітної сумісності споживачів, що працюють в єдиній мере-
жі. Електромагнітна сумісність передбачає відсутність негативного впливу на 
інших споживачів і, як наслідок, порушення їх нормального функціонування. В 
енергетиці це більшою мірою стосується електромагнітних перешкод, що роз-
повсюджуються у дротах мережі. Хоча використання методів імпульсного ре-
гулювання за достатньо високих частот, що характеризуються надто широким 
спектром гармонік, робить актуальним питання виключення радіоперешкод і їх 
впливу. 
Забезпечення електромагнітної сумісності  можливе із: 
1. Використанням схем випрямлячів зі збільшеною кількістю пульсацій 
випрямленої напруги (багатофазні схеми). Це призводить до збільшення крат-
ності частот гармонік вхідного струму і відповідного зменшення їх амплітуди. 
Це пов’язано із застосуванням багатофазних трансформаторів із декількома 
комплектами обмоток (п. 2.3 и п. 2.4) і є доцільним лише за значних потужнос-
тей перетворювачів.  
2. Застосуванням спеціальних вхідних трансформаторів із перемиканням 
відводів обмотки вищої чи нижчої напруги, тобто поєднання амплітудного і фа-
зного регулювання. 
3. Використанням  спеціальних схем перетворювачів з поліпшеними ене-
ргетичними показниками, зокрема несиметричних схем випрямляча [21], ви-
прямлячів з активним формуванням вхідного струму (п.5). 
4. Роздільним живленням перетворювачів та інших приймачів. 
5. Застосуванням вхідних LC-фільтрів, що налаштовані на домінуючі га-
рмоніки і спеціальних пристроїв – компенсаторів реактивної потужності у спо-
лученні з фільтрами вищих гармонік (фільтро-компенсувальні пристрої – ФКП). 
6. Застосуванням силових активних фільтрів (АФ), що компенсують від-
хилення струму та напруги від синусоїдальної форми. 
Зупинимося на рішеннях, що є достатньо універсальними і можуть бути 
застосовані у мережі з існуючими перетворювачами.  
 
8.1 Фільтро-компенсувальні пристрої  
 
Робота більшості перетворювальних пристроїв, що живиться від мережі 
змінного струму, пов’язана зі споживанням реактивної потужності та викрив-
ленням струму у колі змінного струму. Це властиво і для інших нелінійних 
споживачів енергії. Здебільшого коефіцієнт потужності перетворювального 
пристрою з боку мережі живлення   χ=νcosφ(1), де  ν=I1(1)/I1 – коефіцієнт спотво-
рення форми струму, I1 і I1(1) діюче значення відповідно струму мережі і його 
першої гармоніки.  
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Під час регулювання вихідних параметрів і змінюванні навантаження ко-
ефіцієнт потужності  і гармонійний склад вхідного струму перетворювача сут-
тєво змінюються. При цьому струм ∑+= )k(1)1(11 iii , де k – номер гармоніки. У 
присутності на вході перетворювача випрямляча значення k=(nm±1), де n=1, 2, 
3...., m – кількість пульсацій випрямленої напруги. 
Для  виключення негативного впливу на мережу і роботу інших спожива-
чів використовуються різні варіанти ФКП, що забезпечують фільтрацію вищих 
гармонік  і компенсацію реактивної потужності. 
Звичайно для цього використовують пасивні LC фільтри і батарею кон-
денсаторів, однак ці рішення лише частково вирішують проблему і мають ряд 
суттєвих недоліків, що пов’язані з резонансними явищами, необхідністю змі-
нювання ємності батареї конденсаторів та ін.  
Деяке розповсюдження має схема ФКП, де регулювання реактивної по-
тужності досягається використанням  індуктивного регулятора ІР на тиристо-
рах. Однолінійна схема підключення ФКП до трифазної мережі з нелінійним 
навантаженням НН (тиристорний перетворювач) подана на рисунку 8.1. Окремі 
елементи схеми з’єднуються і підключаються до мережі за відповідною схемою 
(«зірка» або «трикутник»). 
ФКП містить у собі секцію резонансних LC-фільтрів на відповідні гармо-
ніки струму  і тиристорний індуктивний  регулятор (ІР). ІР це тиристорний ре-
гулятор змінного струму, кожна фаза якого містить пару тиристорів або симіс-
тор і реактор L. Змінюванням кута керування тиристорів здійснюється 
регулювання реактивного індуктивного струму, що споживається від мережі і 
відповідно реактивної потужності QL у межах від 0 (тиристори зачинені) до 
QLМАХ , тобто індуктивний регулятор це регульована індуктивність (як індукти-
вний регулятор може бути використаний керований випрямляч з індуктивним  
навантаженням). Це дає змогу при постійній ємності батареї конденсаторів QС, 
що обирається виходячи із умови компенсації максимальної реактивної потуж-
ності навантаження QLНМАХ, підтримувати загальний коефіцієнт потужності по-
стійним під час змінювання потужності навантаження. Загальна реактивна по-
тужність, що споживається від мережі: QЗАГ=QL+QLН - QС  (QLН – реактивна 
i
Нu1
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HH
Секція фільтрів
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L7 Lk
C5 C7
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Ck
L
Рисунок 8.1 – Однолінійна схема ФКП з індуктивним регулятором 
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потужність навантаження). Очевидно, що для підтримання потужності, що 
споживається, постійною на рівні QЗАГ≈0 необхідно забезпечити умову          
QL+QLН ≈QС, тобто у разі змінювання реактивної потужності навантаження від-
повідним чином регулювати потужність, що споживається ІР. 
Секція фільтрів містить набір фільтрів LkCk, резонансна частота яких 
kk
k CL
1
0 =ω . Оскільки для основної гармоніки струму індуктивний опір реак-
торів Lk достатньо малий (їм можна нехтувати) можна вважати, що ємності фі-
льтрів включені паралельно. Тоді загальна ємність ФКП, що використовується 
для компенсації, визначається як сума ємностей конденсаторів фільтрів. 
 
8.2  Активні фільтро-компенсувальні пристрої 
 
Залежно від способу підключення розрізнюють три типи АФ: 
1. Паралельний АФ включається паралельно навантаженню і є генерато-
ром струму, що компенсує викривлення струму навантаженням і забезпечує 
споживання синусоїдального струму з мережі. Як перевагу можна розглядати 
принцип регулювання з корекцією струму і поліпшення напруги живлення ін-
ших споживачів. 
2. Послідовний АФ включається послідовно з навантаженням. Є генера-
тором напруги з функцією керування і забезпечує компенсацію гармонійних 
складових, провалів і несиметрії в напрузі мережі. Забезпечує синусоїдальність 
напруги в точці підключення, на струм не впливає. Послідовний АФ розрахова-
ний на повний струм навантаження, він потужніший і, зрозуміло, дорожчий. 
3. Комбінований. 
Розглянемо принципи реалізації паралельного АФ, що зараз знаходить 
найбільше використання. Як паралельний ФКП використовується схема актив-
ного випрямляча напруги (АВН) із формуванням вхідного струму (при відсут-
ності навантаження у колі постійного струму), оскільки він здатний відпрацьо-
вувати практично будь-яку форму струму. Підтримання середнього значення 
напруги Ud на вихідному конденсаторі постійним виключає споживання або пе-
редавання АВН активної потужності. 
Розглянемо використання схеми як компенсатора (генератора) реактивної 
потужності.  При цьому (рис. 8.2) перша гармоніка струму І1(1), що формується,  
випереджає напругу мережі U1 на кут 
π/2, відповідно, напруга на вході випря-
мляча UВ(1)  співпадає за фазою з U1 (кут 
θ=0) і активна потужність Р=0. Реакти-
вна потужність фази має ємнісний хара-
ктер і згідно з (5.12) становить  
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Згідно з (8.1) можна зробити важливий 
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Рисунок 8.2 – Векторна діаграма  
фази вхідного кола АВН у режимі 
джерела реактивної потужності 
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висновок про те, що реактивна потужність, яка генерується активним фільтром, 
не залежить від ємності конденсатора C у колі постійного струму.  
Значення реактивної потужності, що генерується активним фільтром Q, 
визначається напругою UВ(1), відповідно, напругою Ud  у колі постійного струму 
АВН та струмом у силових колах. Відповідно отримуємо регульоване згідно зі 
значенням UВ(1) джерело ємнісної реактивної потужності. Діаграми роботи ак-
тивного випрямляча у режимі компенсації реактивної потужності подані на ри-
сунку 8.3. 
 Використання інвертора напруги як фільтра засновано на такому. Під 
час використання системи керування з формуванням струму ніщо не заважає 
(за відповідного сигналу завдання) формувати несинусоїдальний струм, що 
складається з декількох гармонік із частотами, кратними частоті мережі. Відо-
мо, що активна потужність при несинусоїдальному струмі  визначається лише 
його першою гармонікою (вважаємо, що напруга у мережі залишається синусо-
їдальною). Таким чином, передавання активної потужності у коло постійного 
струму відсутнє, відповідно напруга на конденсаторі Ud буде незмінною. 
Розглянемо випадок, коли активний фільтр АФ підключено до мережі з 
нелінійним навантаженням НН, що споживає несинусоїдальний струм 
∑+= )k(Н)1(НН iii за відсутності зсуву за фазою 1-ї гармоніки.   
u, i 
u 
 i1 
u1 
 uАВ 
t 
t 
0 
0 
Рисунок 8.3 – Діаграми роботи активного випрямляча у режимі  
компенсації реактивної потужності 
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Струм мережі при цьому і1=іФ+іН. Очевидно, що якщо струм, який фор-
мується АФ ∑−= )k(НФ ii , то струм у мережі і1=іН(1), тобто фільтрація зводить-
ся до того, що викривлення струму формуються АФ у протифазі до відповідних 
складових струму навантаження. Таким чином, струм, що формує АФ, можна 
визначити як різницю між бажаним активним струмом, що споживається з ме-
режі, і струмом навантаження.  
Загалом АФ здійснює функції компенсації реактивної потужності та фі-
льтрації гармонік струму одночасно. Значення ємності конденсатора у колі пос-
тійного струму обирається з умови згладжування пульсацій випрямленої напру-
ги Ud. Для визначення характеру та амплітуди пульсацій скористаємося 
балансом миттєвої потужності між мережею р(t), активним фільтром рФ(t) та 
навантаженням рН(t)  р(t)= рН(t)+рФ(t). 
Вважаємо, що частота перемикань ключів АФ достатньо велика, індукти-
вність дроселів при цьому мала і енергією, що у них накопичується, можна зне-
важати. Ємність конденсатора у колі С достатня, щоб напругу на конденсаторі 
вважати постійною ud=Ud. Напругу U1 (фазну) та струм I1, що споживається з 
мережі, під час роботи АФ вважаємо синусоїдальними. Нехтуємо також актив-
ними опорами мережі і витратами енергії у схемі АФ. 
Потужність, яка передається  з мережі при коефіцієнті потужності одини-
ця, 113 IUP)t(p ⋅== . Потужність навантаження є сумою миттєвих потужнос-
тей фаз навантаження )t(p)t(p)t(p)t(p cbaH ++= . Для одної фази (фаза а) 
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де ІНm(1), ІНm(k) – амплітуда першої та  k - ї гармоніки струму навантаження, 
φ(1), ψk – зсув за фазою 1-ї гармоніки струму та початкова фаза k - ї гармоніки 
струму навантаження. 
Перша складова (8.2) дорівнює  U1ІН(1)cosφ(1) - U1ІН(1)cos(2ωt-φ(1)). Сума 
цих складових для трьох фаз при симетричному навантаженні  дорівнює актив-
ній потужності   Р=3U1ІН(1)cosφ(1).  
Друга складова (8.2) визначається сумою добутків 1-ї гармоніки напруги 
u1 на відповідні гармоніки струму навантаження, що після відомих тригономет-
ричних перетворень дають косинусоїди з амплітудою )k(Hmm IU12
1
, фаза яких  
((k-1)ωt+ψk) та ((k+1)ωt+ψk). При складанні їх для трьох фаз навантаження за-
лишаються складові лише нульової  послідовності з k=6, 12, 18. Найбільша з 
них за k=6 визначається 5-ю та 7-ю гармоніками струму навантаження. Отже, 
отримуємо )t(pP)t(pa 6+= , відповідно 
 
))tcos(I)tcos(I(U)t(p )(Hm)(Hmm 557716 662
13 ψωψω +−+⋅= .            (8.3) 
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Якщо нехтувати різницею початкових фаз гармонік значення амплітуди 
6-ї гармоніки )(Hm)(Hm)(Hm III 756 −= , відповідно  
 
 )tcos(IU)tcos(IU)t(p )(H)(Hmm 5615616 6362
13 ψωψω +⋅⋅=+⋅⋅= . 
 
У такому разі миттєва потужність, що передається у коло постійного 
струму АФ   pФ(t)=Ud·iС  (iС – струм конденсатора), є різницею між р(t) і рН(t) та 
дорівнює р6(t). Таким чином, потужність у колі постійного струму АФ пульсує  
з шестикратною до частоти мережі частотою. Амплітуда коливань становить 
 
)(Hm IUP 616 3 ⋅⋅= . 
Струм конденсатора відповідно має амплітуду 
d
)(H
)(Cm U
IU
I 616
3 ⋅⋅
= . 
Відповідне значення напруги пульсації у колі постійного струму (на кон-
денсаторі) відносно постійної складової Ud  
 
 
tsinUtsin
CU
IU
dt)t(i
C
)t(u Пm
d
)(H
cП ωωω
66
6
31 61
−=∫
⋅⋅
⋅
−=≈ ,          (8.4) 
 
де  UПm – амплітуда пульсації. 
Значення ємності C обирається виходячи з необхідного коефіцієнта пуль-
сацій КП=UПm/Ud  (як правило 1- 5 %)  
 
2
61
6
3
dП
)(H
UK
IU
C
⋅⋅
⋅
=
ω
.                                               (8.5) 
 
 Таким чином, для визначення ємності С необхідно попереднє визначення 
гармонійного складу струму навантаження (див. п. 2.2). 
 Використання АФ для фільтрації вищих гармонік передбачає певні особ-
ливості вибору параметрів схеми: індуктивності дроселя L та напруги Ud. Це 
стосується забезпечення високої швидкості змінювання струму, що формується 
АФ, яка повинна перевищувати швидкість змінювання струму навантаження.  
До нелінійних навантажень із високою швидкістю змінювання струму, 
що споживається з мережі живлення, слід віднести керовані та некеровані ви-
прямлячі у складі напівпровідникових перетворювачів, зварювальних апаратів 
та ін. У їх вхідних колах використовуються трансформатори або реактори, ін-
дуктивний опір яких обмежує швидкість змінювання струму.  
Швидкість змінювання струму АФ іФ  визначається індуктивністю вхідно-
го дроселя L та напругою Ud у колі постійного струму і зростає із зменшенням L 
та збільшенням Ud. Під час вибору значення Ud варто враховувати для ключів 
схеми обмеження за напругою у колі постійного струму (з урахуванням кому-
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таційних перенапружень), так її стандартне значення для ключів класу 1700 В 
становить лише 900 В (для класу 1200 В – 600 В). 
Скористаємося даними прикладу 2.10 стосовно тиристорного перетворю-
вача (ТП) постійного струму. Вважаємо, що АФ підключено на вході трансфо-
рматора, отже, індуктивність вхідної фази навантаження становить 
0001730Ф ,
XL TH == ω
Гн. Максимальна швидкість змінювання іН має місце на 
інтервалі  комутації (γ=2º), тривалість якого 000110,tk == ω
γ
 с. Отже, якщо 
струм змінюється за лінійним законом, то 6364884==
k
dH
t
I
dt
di
 А/с. 
У першому наближенні швидкість змінювання вихідного струму АФ 
приймаємо 
L
U
dt
di dФ
= . Таким чином, за умови 
dt
di
dt
di HФ > , значення індуктивно-
сті дроселя )
dt
di/(UL Hd< . При напрузі  Ud = 650 В максимальне значення         
L = 0,000145 Гн, що відповідає умові L<LФН. Варто зазначити, що невиправдане 
завищення 
dt
diФ
 спричиняє збільшення частоти перемикань ключів АФ. 
Структурна (однолінійна) схема підключення АФ до мережі подана на 
рисунку 8.4. Для зменшення впливу високочастотних складових струму АФ, у 
точці підключення його до мережі встановлюється  додатковий RC-фільтр. Си-
гнали, що відповідають струму іН, іФ, напрузі мережі и1, а також напрузі АФ у 
колі постійного струму иd за допомогою відповідних датчиків вводяться до сис-
теми керування АФ. Зовнішнім відносно до контуру регулювання струму є ре-
гулятор напруги РН (пропорційно-інтегральний) у колі постійного струму і пе-
ретворювач координат (ПК), що забезпечують формування сигналу і1ЗАД (для 
кожної з трьох фаз АФ), який співпадає з фазною напругою і є пропорційним 
активній складовій струму навантаження Ia (може також задаватися реактивна 
складова IР). Порушення умови і1ЗАД ~ Ia призводить до циркуляції активної по-
тужності між мережею і колом постійного струму АФ і, оскільки навантаження 
у нього відсутнє, до заряджання або розряджання конденсатора С (змінюванню 
напруги иd). Робота ж регулятора напруги і полягає у підтриманні напруги на 
заданому рівні ud=UdЗАД.  
 Сигнали заданого струму мережі і1ЗАД і фактичного значень струму іН на-
дходять до підсумкового пристрою ПП, що визначає завдання на струм фаз     
(іФЗАД=і1ЗАД – іН). Сигнали з виходу ПП разом із фактичними значеннями струму 
надходять на входи регулятора струму (РС) кожної з фаз, що побудований за 
релейним принципом (п. 5.1.2) і здійснює керування ключами у плечах схеми.  
Відзначимо, що розглянутий принцип побудови АФ зводиться до повної 
компенсації реактивної потужності і викривлень струму. Проте це не завжди 
можливо і доцільно, оскільки потужність фільтра обмежена і діючі стандарти 
(зокркма і міжнародні) не потребують стовідсоткової компенсації.   
 397 
Отже є можливим здійснювати формування струму мережі із заданим га-
рмонійним складом. При цьому і1ЗАД формується як сума гармонійних складо-
вих заданої амплітуди, завдання на основну гармоніку містить активну складо-
ву і задане значення реактивної складової.  
АФ може бути виконаним на базі дворівневого АІН, а також за схемами 
багаторівневих інверторів. Діаграми, що ілюструють принцип роботи АФ на ба-
зі дворівневого АІН, подані на рисунку 8.5, а (НН – тиристорний перетворювач 
постійного струму – ТП) та рисунку 8.5, б (НН - некерований випрямляч з вихі-
дним ємнісним фільтром). Параметри АФ обрані за умови мінімально можливої 
швидкості змінювання струму АФ за напруги  Ud=650 В (лінійна напруга мере-
жі 380 В). На рисунку 8.5 показані струм і напруга мережі (і1, и1), струм наван-
таження іН, струм АФ іФ, напруга, що формується фазою АФ иАФ, напруга иd. 
Коефіцієнт гармонік струму і1 (з урахуванням порядку гармонік до 200)    
THD200 = 2,75 %. 
  
Рисунок 8.4 – Структурна схема підключення активного фільтра до мережі 
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Діаграми, що ілюструють означений принцип роботи АФ на базі трирів-
невого АІН, подані на рисунку 8.6 (НН – тиристорний перетворювач постійного 
струму). Керування ключами АФ здійснюється  аналогічно схемі трирівневого 
АВН  (див. п. 5.1.2.3).   
Параметри АФ обрані за умови мінімально можливої швидкості зміню-
вання струму АФ при напрузі  у ланці постійного струму  U=325·2=650 В (лі-
нійна напруга мережі 380 В). На рисунку 8.6 показані струм і напруга мережі 
(і1, и1), струм навантаження іН, струм АФ іФ, напруга, що формується фазою АФ 
иАФ та напруга плеча АФ иАФ(АN) відносно середнього виводу ланки постійного 
струму, иd. Коефіцієнт гармонік струму і1 THD200 = 2,8 %. 
Рисунок 8.6 – Діаграми роботи трирівневого АФ – навантаження ТП 
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  Варто відзначити, що поряд зі зменшенням напруги ключів у схемі трирі-
вневого АФ удвічі, таке ж значення коефіцієнту гармонік струму досягається у 
разі зменшення частоти перемикань ключів у декілька разів. Це дозволяє змен-
шити втрати  енергії  в силових колах АФ або зменшити індуктивність L вхід-
ного дроселя.  
 Розглянутий принцип керування АФ забезпечує  добрі динамічні показ-
ники (рис. 8.7). При цьому показано вмикання АФ (момент часу t1)  з поперед-
ньо зарядженими конденсаторами до мережі з нелінійним навантаженням (ТП) 
та відпрацьовування струму при змінюванні кута керування тиристорами ТП 
(момент часу t2) α стрибком з α=5º до α=45 º (навантаження ТП незмінне).   
За α=5º коефіцієнт гармонік струму і1 становить THD200=1,13 % (ампліту-
да першої гармоніки струму при цьому 110 А), за α=45º коефіцієнт гармонік 
струму і1 становить THD200 = 2,76 % (амплітуда 1-ї гармоніки струму при цьому   
58 А). Коефіцієнт гармонік напруги и1 не перевищує THD40= 0,8 %. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Рисунок 8.7 – Діаграми роботи трирівневого АФ – в якості навантаження ТП 
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